Transición guía de onda - línea microstrip en banda W by Mata Roca, Salvador
ÍNDICE GENERAL 
 
0 
 
 
 
 
 
      
 
      
 
 
TRANSICIÓN GUÍA DE ONDA-LÍNEA 
MICROSTRIP EN BANDA W 
 
 
 
 
 
 
 
 
ESTUDIOS: Ingeniería de Telecomunicación 
 
AUTOR: Salvador Mata Roca 
 
      
FECHA: 02/11/2011 
 
  
 
1 
 
AGRADECIMIENTOS  
 
2 
 
AGRADECIMIENTOS 
 
A todos aquellos que estén o no presentes, gracias a ellos y con todo su apoyo, en los buenos y 
malos momentos, estoy aquí. 
  
 
3 
 
ÍNDICE GENERAL 
 
4 
 
ÍNDICE GENERAL 
1. INTRODUCCIÓN         15 
1.1. Introducción         15 
1.2. Contenido del documento       16 
2. CONCEPTOS BÁSICOS DE LÍNEAS DE TRANSMISIÓN Y GUÍAS DE ONDA 17 
2.1. Introducción         17 
2.2. Teoría líneas de transmisión      17 
2.2.1. Parámetros primarios de la línea     18 
2.2.2. Ecuaciones de la línea de transmisión    18 
2.2.3. Potencia en la línea de transmisión     20 
2.2.4. Impedancia característica      20 
2.2.5. Coeficiente de reflexión      21 
2.2.6. Impedancia de entrada       22 
2.2.7. Longitud de onda       22 
2.2.8. Frecuencia de corte       22 
2.2.9. Carta de Smith       23 
2.2.10. Aplicaciones        24 
2.3. Teoría de la guía de onda       25 
2.3.1. Impedancia característica      25 
2.3.2. Modos de propagación      26 
2.3.3. Ecuaciones de onda para el campo eléctrico y magnético  27 
2.3.4. Atenuación en la guía de onda     27 
2.3.5. Guías de onda rectangular      27 
2.3.6. Guías de onda rectangular en presencia de obstáculos  29 
2.3.7. Longitud de onda       29 
2.4. Teoría línea microstrip       30 
2.4.1. Impedancia característica      31 
2.4.2. Pérdidas        31 
2.5. Parámetros S         33 
 
 
ÍNDICE GENERAL 
 
5 
 
3. TRANSICIÓN GUÍA DE ONDA - LÍNEA MICROSTRIP - GUÍA DE ONDA A 94 GHz         35 
3.1. Introducción         35 
3.2. Estructuras que intervienen en la transición    37  
3.2.1. Las dos guías de onda wr-10      37  
3.2.2. Línea microstrip       39  
3.3. Pasos a seguir para llegar a la transición     42  
3.3.1. Simular el comportamiento de la guía de onda wr-10  42  
3.3.2. Simular el comportamiento de la línea microstrip   44  
3.3.3. Simular el comportamiento de una transición guía de onda - línea 
microstrip        47  
3.4. Resultados experimentales de la primera transición   51  
3.4.1. RT/Duroid 5880       51  
3.5. Proceso de fabricación       53  
4. TRANSICIÓN PARA DISPOSITIVOS ACTIVOS SIN ENCAPSULAR   58 
4.1. Introducción         58 
4.2. Medium Power Amplifier       59 
4.3. Consideraciones a tener en cuenta      60 
4.3.1. Alimentación del HMC-AUH 320     60 
4.3.2. Dimensiones del HMC-AUH 320     61 
4.3.3. Componentes electrónicos del HMC-AUH 320 y de la alimentación   65    
4.4. Proceso de fabricación       69 
5. MEDIDAS DE LAS TRANSICIONES       80 
5.1. Introducción         80 
5.2. Elección del sustrato        82 
5.2.1. Primera medida       82 
5.2.2. Segunda medida       85 
5.3. Transición para dispositivos activos sin encapsular   87 
5.3.1. Medida transición guía de onda - línea microstrip - guía de onda con las 
aperturas laterales       87 
6. CONCLUSIONES Y LINEAS FUTURAS      89 
6.1. Conclusiones         89 
6.2. Líneas futuras        91 
ÍNDICE GENERAL 
 
6 
 
7. BIBLIOGRAFÍA         92 
A. ANEXOS          93 
1.1. HIGH FRECUENCY STRUCTURE SIMULATOR (HFSS)    94 
1.2. Simulaciones de la transición sin tener en cuenta los parámetros de fabricación
          98 
1.3. Otros tipos de sustrato utilizados en la simulación de la transición 105 
1.4. Simulaciones para la obtención del diseño óptimo de la transición 111 
1.5. Código para obtener los datos de medida del analizador de redes 125 
1.6. Otras medidas        128 
1.7. Proceso de fabricación de la microstrip     135 
1.8. Datasheets         137 
1.8.1. Sustratos         
1.8.1.1. RT/duroid 5880       
1.8.1.2. CLTE-XT        
1.8.1.3. RO 3003        
1.8.1.4. Ultralam 2000        
1.8.2. HMC-AUH 320        
1.8.3. Pasa-muros         
1.8.4. Regulador ADP 160        
   
 7 
 
LISTA DE FIGURAS Y TABLAS 
 
8 
 
 LISTA DE FIGURAS 
2.1 Representación línea de transmisión 
2.2 Voltaje y corriente en la línea de transmisión 
2.3 Carta de Smith 
2.4 Círculos de la Carta de Smith 
2.5 Transporte de energía en la guía de onda 
2.6 Línea microstrip 
2.7  Distribución de campos de la línea microstrip 
2.8 Software TXLINE 2003 
2.9 Caracterización de una red de dos puertos 
3.1 Transición back-to-back 
3.2 Elementos que forman la pieza de la primera transición 
3.3 Transición back-to-back girada 90º 
3.4 Modelo circuital de la transición 
3.5 Adaptación de la línea microstrip en la transición 
3.6 Guía de onda wr-10 
3.7 Resultados de Transmisión y Reflexión wr-10 
3.8 Línea microstrip 
3.9 Parámetro S11 de la línea microstrip 
3.10 Parámetro S12 de la línea microstrip 
3.11 Impedancia línea microstrip 
3.12 Adaptación de la línea microstrip 
3.13 Transición guía de onda - línea microstrip 
3.14 Parámetro S11 de una transición 
3.15 Parámetro S12 de una transición 
3.16 Impedancia línea microstrip en una transición 
3.17 Adaptación de la línea microstrip en una transición 
3.18 Parte imaginaria de la impedancia  de la línea microstrip en una transición 
3.19 Parámetro S11 con el RT/Duroid 5880 
3.20 Parámetro S12 con el RT/Duroid 5880 
3.21 Vista de la primera transición 
LISTA DE FIGURAS Y TABLAS 
 
9 
 
3.22 Una pieza de la primera transición con sus dimensiones 
3.23 Efectos de fabricación en una cara de la guía de onda 
3.24 Esquema de diseño de la línea microstrip del RT/Duroid 5880 de la primera 
transición 
3.25 Línea microstrip del RT/Duroid 5880 de la primera transición con sus 
dimensiones 
3.26 Línea microstrip fabricada de la primera transición con el sustrato RT/Duroid 
5880 
3.27 Colocación de la línea microstrip con el sustrato RT/Duroid 5880 en la primera 
transición 
4.1 Diagrama de montaje del HMC-AUH320 
4.2 Dimensiones del HMC-AUH320 
4.3 Apertura transversal 
4.4 Simulación de varias dimensiones de la anchura de la apertura transversal 
4.5 Resultados simulación de la transición con y sin aperturas laterales 
4.6 Distancia apertura lateral para que no afecte a la guía de onda 
4.7 Profundizar 0.8 mm para colocar el Rogers 4003 
4.8 Isletas para colocar los componentes electrónicos y el pasa-muros 
4.9 Colocación del dispositivo 
4.10 Vista de la segunda transición 
4.11 Una de las dos piezas de la segunda transición colocada en la fresadora 
4.12 Fabricación de las dos piezas de la segunda transición con sus dimensiones 
4.13 Línea microstrip no está bien colocada en el canal de la segunda transición 
4.14 Defecto de fabricación de altura en las aperturas laterales 
4.15 Esquema de la línea microstrip para la primera medida de la segunda transición  
4.16 Línea microstrip fabricada para la primera medida de la segunda transición 
4.17 Colocación de la línea microstrip en la segunda transición 
4.18 Esquema de la línea microstrip para la segunda medida de la segunda transición 
con sus dimensiones 
4.19 Esquema de la línea microstrip para la tercera medida de la segunda transición 
con sus dimensiones 
4.20 Esquema de diseño de las líneas microstrips de la segunda transición 
LISTA DE FIGURAS Y TABLAS 
 
10 
 
4.21 Esquema de diseño del circuito de alimentación del HMC-AUH320 
5.1 Setup de medida 
5.2 Medida transmisión CLTE-XT en la primera transición 
5.3 Comparación resultados obtenidos con el CLTE-XT en medidas vs simulación 
5.4 Línea microstrip CLTE-XT para la primera transición con sus dimensiones 
5.5 Colocación de la línea microstrip CLTE-XT en la primera transición 
5.6 Medida transmisión de la primera transición RT/Duroid 5880  
5.7 Comparación resultados simulación vs medida RT/Duroid 5880 
5.8 Medida transmisión de la segunda transición RT/Duroid 5880 
A.1.1  Waveport de la guía de onda 
A.1.2 Distribución del campo eléctrico en la transición 
A.1.3 Formato de salida .step del HFSS modificado con el Rhinoceros 
A.2.1 Transición sin tener en cuenta las condiciones de fabricación 
A.2.2 Parámetro S11 y S12 en condiciones óptimas RT/Duroid 5880 
A.2.3  Parámetro S11 y S12 en condiciones óptimas CLTE-XT 
A.2.4 Parámetro S11 y S12 en condiciones óptimas RO3003 
A.2.5 Parámetro S11 y S12 en condiciones óptimas Ultralam 2000 
A.3.1  Parámetro S11 y S12 CLTE-XT 
A.3.2  Parámetro S11 y S12  RO3003 
A.3.3  Parámetro S11 y S12 Ultralam 2000 
A.4.1 Dirección desplazamiento de la línea microstrip y del canal 
A.4.2 Parámetro S11 y S12 desplazado 200 um 
A.4.3 Parámetro S11 y S12 desplazado 700 um 
A.4.4 Parámetros S11 y S12 considerando que la línea microstrip está en el vacío 
A.4.5 Transición con una anchura del canal de 1.6 mm  
A.4.6 Parámetros S12 con varios valores de la anchura de la línea microstrip 
A.4.7 Como quedaría la transición si se colocaran los dos flange en la misma cara 
A.4.8 Parámetros S12 incrementando longitud de la línea microstrip 
A.4.9 Colocación de la línea microstrip lo más arriba posible 
A.4.10 Parámetro S12 desplazando la microstrip hacia arriba 
A.4.11 Colocación de la línea microstrip lo más abajo posible 
A.4.12 Parámetro S12 desplazando la línea microstrip hacia abajo 
LISTA DE FIGURAS Y TABLAS 
 
11 
 
A.4.13 Colocación de la línea microstrip no simétrica entre guías 
A.4.14 Parámetro transmisión colocando la línea microstrip no simétrica entre guías 
A.4.15 Simulación parámetro transmisión colocando plano de masa en la guía 
A.5.1 Setup de medida 
A.6.1 Colocación de la línea microstrip no centrada 
A.6.2 Primera medida de prueba de transmisión del RT/Duroid 5880 
A.6.3 Segunda medida de prueba de transmisión del RT/Duroid 5880 
A.6.4 Diferentes pruebas de medida según el encaje de la transición con el cabezal 
A.6.5 Colocación incorrecta de la primera línea microstrip de la segunda transición 
A.6.6 Medida transmisión de la segunda transición, colocación incorrecta 
A.6.7 Medida transmisión de la segunda transición, colocación al revés 
A.6.8 Colocación semicorrecta de la primera línea microstrip de la segunda transición 
A.6.9 Medida transmisión de la segunda transición, colocación semicorrecta 
A.7.1 Photoplotters utilizados 
 
LISTA DE TABLAS 
A.1.1 Diferentes variables locales del HFSS 
A.1.2 Formato de salida .csv del HFSS 
A.2.1 Comparativa de la transición con y sin condiciones de fabricación 
A.3.1 Comparativa entre diferentes tipos de sustrato 
A.4.1 Comparativa de la transición en la posición inicial y desplazada 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
DEFINICIONES ESTRUCTURALES 
 
12 
 
DEFINICIONES ESTRUCTURALES 
 
Línea Microstrip 
 
Primera transición 
 
DEFINICIONES ESTRUCTURALES 
 
13 
 
Segunda transición 
 
 14 
 
CAPÍTULO 1. INTRODUCCIÓN 
 
15 
 
Capítulo 1 
 
INTRODUCCIÓN 
 
1.1 Introducción 
 
En los últimos años se está haciendo un gran esfuerzo para la utilización de ondas 
milimétricas del espectro electromagnético, en el departamento de TSC se ha 
trabajado hasta frecuencias de 60 GHz. Recientemente, se ha iniciado una línea de 
investigación en tecnología y aplicaciones en el margen de frecuencias que cubre 
desde 75 GHz hasta 110 GHz. 
Trabajar a frecuencias superiores a las 60 GHz permite disponer de mayores anchos de 
banda y tener circuitos de tamaño más reducido. La solución que se busca es 
encontrar estructuras que sean factibles de fabricar y tengan un coste bajo. 
El desarrollo de sistemas requiere el diseño de transiciones eficientes capaces de 
transferir energía, mediante el uso de guías de onda de bajas pérdidas. 
Una transición entre una guía de onda rectangular WR-10 y una línea microstrip se ha 
propuesto como una opción de interconexión para la transferencia de energía entre 
dos puertos. 
Durante la realización del proyecto se han diseñado diferentes tipos de transiciones 
guía de onda - línea microstrip. Una de ellas fue rechazada por la dificultad de 
implementarla y la otra, debido a las pérdidas de transmisión que presentaba. La 
estructura diseñada puede ser mecanizada mediante fresado con equipos de control 
numérico, e implementada a partir de bloques de latón/metal.  
Las líneas microstrip son fabricadas con procesos de fotolitografía, basado en 
emulsiones fotosensibles y atacado químico, o alternativamente con equipos láser. 
Los requerimientos para el diseño de la transición son: un máximo de pérdidas de 
retorno de 10 dB y 3 dB en transmisión. 
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En una segunda parte del proyecto, tras haber diseñado una primera transición que 
cumple con las especificaciones dentro del margen frecuencial , se ha procedido a 
diseñar una transición pensada para integrar dispositivos activos sin encapsular. 
 
1.2 Contenido del documento 
 
Este proyecto está organizado en seis capítulos. Después del capítulo introductorio, en 
el segundo capítulo se describen los conceptos básicos utilizados en el proyecto. 
En el tercer capítulo se describen cada uno de los pasos seguidos para llegar a 
completar una transición back-to-back en banda W, se presentan los resultados 
obtenidos. Se describe el diseño, fabricación y el impacto de las tolerancias mecánicas 
de fabricación de esta transición. 
En el cuarto capítulo se presenta un diseño representativo de transición para 
dispositivos activos sin encapsular, se ha tenido en cuanto todas las variables físicas 
que pueden influir en ella. En el proceso de fabricación de la segunda transición se ha 
intentado corregir los efectos de fabricación que aparecen en la primera transición, y 
también, se han identificado los posibles problemas asociados con tolerancias de 
fabricación encontrados en esta nueva transición. 
Tras tener fabricadas las dos transiciones se ha medido su comportamiento, 
comparando los resultados obtenidos con los resultados de la simulación. Se ha 
estudiado su posible relación con los efectos indeseados que aparecen con las 
imprecisiones de fabricación. Los resultados obtenidos de las medidas se presentan en 
el quinto capítulo. 
La meta de este proyecto, pionero en el departamento de TSC, ha sido iniciar el diseño 
de subsistemas de conexionado capaces de funcionar en toda la banda W. En 
particular, proponer una metodología de diseño de transiciones; elección de 
materiales; y fabricación identificando los problemas principales y las limitaciones 
encontradas. 
En el último capítulo se presentan las conclusiones y las líneas futuras para dejar 
indicado que camino seguiría después de la implementación del primer dispositivo 
activo de prueba. 
CAPÍTULO 2. CONCEPTOS BÁSICOS 
17 
 
Capítulo 2 
 
CONCEPTOS BÁSICOS DE LÍNEAS DE TRANSMISIÓN 
Y GUÍA DE ONDA 
 
2.1 INTRODUCCIÓN 
 
En este capítulo se presentan una serie de conceptos básicos relacionados con cada 
una de las estructuras del proyecto. Estos conceptos son de utilidad para tener una 
mínima base teórica de lo que es una línea microstrip, una guía de onda y poder 
interpretar los resultados obtenidos en las simulaciones/medidas; y cuáles son las 
conclusiones que se pueden llegar a presentar. 
 
 
2.2 TEORÍA LÍNEAS DE TRANSMISIÓN 
 
Las líneas de transmisión, confinan la energía electromagnética en una región del 
espacio limitado por el medio físico que constituye la propia línea. La línea está 
formada por conductores eléctricos, con una disposición geométrica determinada que 
condiciona las características de las ondas electromagnéticas en ella. 
El análisis de las líneas de transmisión, requiere de la solución de las ecuaciones del 
campo electromagnético sujetas a las condiciones de contorno impuestas por la 
geometría de la línea. En general, no puede aplicarse la teoría clásica de circuitos, los 
parámetros, resistencia, inductancia, capacidad y conductancia, son distribuidos. 
Su tratamiento, requiere de la teoría de líneas de transmisión cuando las dimensiones 
del circuito y sus componentes son comparables o menores a la longitud de onda. 
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2.2.1 Parámetros primarios de la línea 
-Resistencia en serie por unidad de longitud, R (Ω/m). 
Depende de la resistividad de los conductores y de la frecuencia. 
-Inductancia en serie por unidad de longitud, L (H/m). 
Todo conductor por el que circula una corriente variable tiene asociada una 
inductancia. 
-Capacidad en paralelo por unidad de longitud, C (F/m). 
La línea está formada por dos o más conductores separados por un dieléctrico. 
-Conductancia en paralelo por unidad de longitud, G(S/m). 
El dieléctrico no es perfecto y tiene resistividad finita. 
 
2.2.2 Ecuaciones de la línea de transmisión 
Figura 2.1 Representación línea de transmisión 
 
De la figura 2.2 y mediante la ley de Kirchoff se obtienen las siguientes ecuaciones: 
V= · ∆ ·  +  ·  · 	 · ∆ ·     (2.1) 
I=
 · ∆ ·  +  ·  ·  · ∆ ·     (2.2) 

∆
=( +  ·  · 	) ·      (2.3) 

∆
=(
 +  ·  · ) ·      (2.4) 
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donde: 
- ∆z es una longitud infinitesimal. 
- I es la corriente que se le aplica a la línea. 
- V es el voltaje aplicado a la línea. 
-  es la frecuencia angular 
Se define: 
 =  +  ·  · 	 
 = 
 +  ·  ·  
De la segunda derivada de las ecuaciones (2.3) y (2.4) se obtiene: 
   
d2
dx2
= ·  ·       (2.5)  
   


= ·  ·        (2.6) 
La solución general de las ecuaciones de onda (2.5) y (2.6) tienen la forma: 
   V(z)=V · e !"+V · e!"     (2.7) 
   I(z)=I · e !"+I · e!"     (2.8) 
donde:   $=√Z · Y= ( +  · )  como constante de propagación 
- α es la constante de atenuación (N/m). 
- β es la constante de fase (rad/m). 
Sustituyendo a la ecuación (2.7), también puede sustituirse a la (2.8), se obtiene: 
V(z)=V · e *" · e +,"+V · e*" · e+,"   (2.9) 
La componente de la onda, V · e *" · e +,", viaja del generador hacia la carga, se 
designa como onda incidente. 
La componente de la onda, V · e*" · e+,", viaja en dirección opuesta a la onda 
incidente, se designa como onda reflejada por la carga. 
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2.2.3 Potencia en la línea de transmisión 
La potencia media, que pasa por cualquier punto z, considerando una línea de 
transmisión sin pérdidas:  
P(z)=
-./0{()·’()}
4
      (2.10) 
a partir de la ecuación (2.9) y su análoga en intensidad, y considerando ρl como: 
   ρl=
78 79
7879
       (2.11) 
se llega a: 
   P(z)=
|;<|·(= |ρ>|)
4·	?9       (2.12) 
donde:  
 - @ es la impedancias de carga. 
 - A es la impedancia característica de la línea. 
 - ρl coeficiente de reflexión en la carga. 
 
2.2.4 Impedancia característica 
De las ecuaciones (2.7) y (2.8), V, V , I, I , son  las constantes de integración, sólo 2 
son independientes. 
A=;<< = ;
C
C        (2.13) 
   A = DE+·F·GH+·F·I      (2.14) 
La impedancia depende de la permitividad, permeabilidad, frecuencia y geometría de 
la línea. 
De la ecuación (2.11) y si la frecuencia es suficientemente alta para que se cumpla 
R<<w·L y G<<w·C, se aproxima a: 
   A=DGI       (2.15) 
La impedancia característica es real, depende únicamente de la inductancia y de la 
capacidad. 
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2.2.5 Coeficiente de reflexión 
En las ecuaciones (2.7) y (2.8) se representa el voltaje y la corriente en la línea de 
transmisión. 
 
Figura 2.2 Voltaje y corriente en la línea de transmisión 
 
El voltaje en los terminales de la carga es la suma del voltaje incidente (Vi) debido al 
generador, y el reflejado por la carga (Vr). 
Se designa Г como coeficiente de reflexión y tiene la siguiente relación: 
   Г=
;J
;K=
78 79
7879       (2.16) 
 
donde: 
- Vr es el voltaje reflejado debido a la carga. 
- Vi es el voltaje incidente a la carga. 
Este coeficiente de reflexión se puede expresar en cualquier punto a una distancia z de 
la carga:  
   Г(z)=|	Г@| · M 4N       (2.17) 
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2.2.6 Impedancia de entrada 
En un punto dado de la línea de transmisión, tanto el voltaje como la corriente son la 
suma de los voltajes/corrientes de la onda incidente y reflejada. Este resultado se 
puede escribir en términos de funciones hiperbólicas: 
   V(z)=@ · OPQℎ($)+	@ · A · QMSℎ($)  (2.18) 
   I(z)=@ · OPQℎ($)+	@ · TUVW(!")?9     (2.19) 
A partir de las 2 ecuaciones anteriores, la impedancia de entrada: 
X=A 	 · (@ ·	cosh($z)+	A 	 ·senh($z)) / (A 	 ·cosh($z)+	@ 	 ·senh($z)) 
           (2.20) 
En líneas de bajas pérdidas (α≈0), cosh($z) ≈ cos(βz), senh($z) ≈ sen(βz), se obtiene: 
X=A 	 · (@ 	 ·cos(βz)+		 · A ·	sen(βz)) / (A 	 ·cos(βz)+		 · @ 	 ·sen(βz)) 
           (2.21) 
 
2.2.7 Longitud de onda 
La longitud de onda en línea, se define como la distancia  que debe recorrer la onda 
para que su fase cambie 2 · Z radianes. En la ecuación (2.9), la fase de la onda está 
dada por βz, de modo que habrá un cambio de fase de 2 · Z radianes cuando 
βzd=2 · Z, z=λ:  
   λ=2 · Z/)       (2.22) 
 
2.2.8 Frecuencia de corte 
En las líneas de transmisión el modo principal de propagación es el TEM, los campos 
eléctricos y magnéticos son perpendiculares entre sí y a la dirección de propagación. 
Si la frecuencia aumenta se generan otros modos de propagación como TE o TM, la 
frecuencia de corte es aquella a partir de la cual empiezan a aparecer estos modos.  
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2.2.9 Carta de Smith 
 
Figura 2.3 Carta de Smith 
 
El análisis de las líneas de transmisión se simplifica utilizando métodos gráficos, la 
Carta de Smith 
La Carta de Smith se basa en dos conjuntos de círculos ortogonales. Uno representa la 
relación entre R/A, donde R es la componente  resistiva de la impedancia 
característica. El otro circulo representa la relación entre X/A, donde X es la 
componente reactiva de la impedancia de la línea. 
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Figura 2.4 Círculos de la Carta de Smith 
 
El centro de la Carta de Smith corresponde al valor Z=1+j0. El círculo externo 
corresponde a valores de reactancia puras. El eje horizontal a valores de resistencias 
puras. 
Las reactancias en la mitad superior son inductivas y capacitivas en la mitad inferior. 
El extremo izquierdo de la gráfica corresponde a un cortocircuito, mientras que el 
derecho a un circuito abierto. 
Si la gráfica se recorre en el sentido de las agujas del reloj equivale a moverse de la 
carga hacia el generador, el sentido contrario se avanza del generador hacia la carga. 
El recorrido total de la Carta de Smith equivale a una longitud de línea de λ/2. 
 
2.2.10 Aplicaciones 
En el sistema de comunicaciones, las líneas de transmisión encuentran numerosas 
aplicaciones como el transporte de señales entre una fuente y una carga (señales 
telefónicas, de datos, de televisión…), circuitos resonantes, filtros, acopladores de 
impedancias. 
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2.3 TEORÍA DE LA GUÍA DE ONDA 
 
Una guía de onda es una región limitada por paredes conductoras paralelas a la 
dirección de propagación y de sección transversal uniforme. 
Normalmente hay dos tipos de guía: de sección rectangular o circular. 
El transporte de la energía electromagnética se lleva a cabo mediante reflexiones 
continuas, la guía está compuesta de un material conductor que refleja la onda que 
choca con la superficie. 
Figura 2.5 Transporte de energía en la guía de onda 
 
La guía está diseñada para operar en un sólo modo de propagación, atenuando los 
modos de orden superior. Transmite a la frecuencia para la cual se ha seleccionado la 
guía con su respectivo ancho de banda de transmisión. 
Los análisis de las guías de onda se dan en términos de campo eléctrico y magnético 
que se propagan en su interior; y deben cumplir con las ecuaciones de frontera dadas  
por las paredes conductoras. 
 
2.3.1 Impedancia característica 
La impedancia característica de la guía de onda es similar a la de una línea de 
transmisión, difiere en que la impedancia de una guía de onda es una función de la 
frecuencia. 
   A= 120	 · Z/D1 − (_`_ )4    (2.23) 
donde:  
 - f es la frecuencia de trabajo.  
 - a` 	es la frecuencia de corte modo dominante 
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2.3.2 Modos de propagación 
Las ondas electromagnéticas viajan a través de las guías por medio de modos de 
propagación. 
Un modo, es la manera en que la energía se propaga a lo largo de la guía de onda. En la 
teoría, existen un número infinitos de modo de propagación y cada uno tiene su 
frecuencia de corte de la cual empieza a propagarse. A medida que se va aumentando 
la frecuencia, se irán incrementando el número de modos. 
La guía de onda soporta 3 modos de propagación: 
- Modo transversal magnético (TMmn): las soluciones se derivan a través de la 
componente del campo eléctrico Ez con la condición de Hz=0, transmisión de 
potencia en la dirección z. 
- Modo transversal eléctrico (TEmn): las soluciones se derivan de la componente 
del campo magnético Hz con la condición de Ez=0. 
- Modo transversal eléctrico magnético (TEM): Ez=Hz=0, este modo no puede 
propagarse por la guía puesto que no puede transmitir ondas 
electromagnéticas de baja frecuencia. 
Los subíndices m y n, designan números enteros que denotan el número de medias 
longitudes de onda de intensidad de campo magnético para el TE y el eléctrico para el 
TM entre cada par de paredes. El subíndice m se mide a lo largo del eje x y el n sobre el 
eje y. 
El modo dominante en una guía es aquél  que tiene la frecuencia de corte más baja. 
Las dimensiones de una guía se escogen para que a una señal dada, sólo pueda 
transmitirse por ella el modo principal. 
Los modos de orden superior son todos aquellos en que la energía se propaga por 
encima de la frecuencia de corte superior del modo dominante. No es recomendable 
operar a dichas frecuencias, no acoplan bien a la carga ocasionando reflexiones y la 
aparición de ondas estacionarias. 
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2.3.3 Ecuaciones de onda para el campo eléctrico y magnético 
Es necesario analizar el comportamiento de los campos electromagnéticos en el 
interior de la guía de onda, se efectúa a través de las ecuaciones de onda para el 
campo magnético o el eléctrico y las ecuaciones de Maxwell. 
Las expresiones analíticas para el campo eléctrico y magnético deben cumplir: 
- Las soluciones de las componentes de los campos deben satisfacer las 
ecuaciones de Maxwell. 
- Las soluciones de los campos eléctricos y del campo magnético deben 
satisfacer las condiciones de frontera en la superficie de la guía. 
Estas condiciones encaminan a no tener radiación hacia fuera de la guía de onda. 
 
2.3.4 Atenuación en la guía de onda 
La atenuación en la guía de onda es causada por: 
- Las paredes de la guía no son perfectamente conductoras 
- Pérdidas de los dieléctricos en el interior de la guía 
La atenuación se expresa como:  
   b = 54.5 · /fO  (dB)     (2.24) 
donde:  
- z es la longitud de la guía de onda. 
- λc es la longitud de onda de corte 
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2.3.5 Guías de onda rectangular 
Las guías de onda rectangular son una sección de tubo rectangular con lados a y b. 
Poseen un gran ancho de banda y presentan pocas pérdidas. 
Los modos de propagación en una guía de onda rectangular son las soluciones a la 
ecuación de onda. 
La energía electromagnética se propaga en el espacio libre como ondas 
electromagnéticas transversales con un campo eléctrico, un campo magnético y una 
dirección de propagación ortogonales entre sí. Para propagar una onda TEM a través 
de una guía de onda, la onda debe propagarse a lo largo de la guía en forma de zigzag 
con el campo eléctrico máximo en el centro de la guía y cero en la superficie de las 
paredes. 
Guías rectangulares en modo transversal magnético 
Se define con la característica de que el campo magnético es transversal, con Hz=0 en 
la dirección de propagación y existe la componente del campo eléctrico en la dirección 
de la transmisión de la señal Ez. 
En el modo TMmn las líneas de campo magnético forman curvas cerradas. El campo 
magnético varia en la dirección “x” e “y”, el modo TMij no pueda existir porque hay 
variación en el eje “y”, y por lo tanto el campo magnético no tiene curvas cerradas. 
Para el modo TMmn se tiene la siguiente frecuencia de corte: 
   fc=(O/2)	· D(k/ )4 + (lm)4      (2.25) 
donde:  
- c es la velocidad de la luz en el vacío 
Cuando dos modos tienen la misma frecuencia de corte se llaman modos degenerados. 
Guías rectangulares en modo transversal eléctrico 
La componente del campo eléctrico en la dirección de propagación z es cero, Ez=0. 
El modo TEmn presenta la frecuencia de operación más baja en las guías de onda, 
facilita la alimentación de la guía. 
Para el modo TEmn, la frecuencia de corte es equivalente a la vista en la ecuación 
(2.25). 
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Mayoritariamente, en las guías rectangulares se tienen una relación de dimensiones 
a=2	·b. 
El modo con la frecuencia de corte más bajo en una guía determinada se conoce como 
modo dominante, en una guía donde a>b  es el modo TE=A. 
Para poder trabajar íntegramente en un solo modo de propagación, se suele aproximar 
el intervalo de frecuencias a: 
   1.25 · fp= < f < 0.95 · fp4      (2.26) 
donde:  
 - fp=	es la frecuencia de corte modo dominante 
 - fp4	es la frecuencia de corte del segundo modo 
 
2.3.6 Guías de onda rectangular en presencia de obstáculos 
Cuando una guía de ondas rectangular por la que viaja el modo st=A en el sentido +z 
se encuentra un obstáculo, parte de la potencia se refleja, y en la guía se forma una 
onda estacionaria que es superposición de un modo st=A incidente y de un modo st=A 
reflejado. 
 
2.3.7 Longitud de onda 
Se define como: 
λg=f	/D1 − (_`_ )4      (2.27) 
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2.4 TEORÍA LÍNEA MICROSTRIP 
 
Una línea de transmisión microstrip consiste en una pista conductora colocada en un 
lado del sustrato, y en el lado opuesto tiene un plano de masa. 
 
Figura 2.6 Línea microstrip 
 
donde w es el ancho, t el espesor del conductor de la línea microstrip, h el espesor del 
dieléctrico con su constante dieléctrica y εr la constante dieléctrica del sustrato. 
En una línea microstrip, existe un cambio abrupto aire-dieléctrico que impide que 
existan modos TEM, TE, TM puros. En la siguiente figura se puede ver la distribución de 
campos en la línea microstrip, observando que la mayor parte de la energía se propaga 
a lo largo de la línea y que la distribución de campos es próxima a la del modo TEM 
(quasi TEM). 
Figura 2.7 Distribución de campos de la línea microstrip 
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2.4.1 Impedancia característica 
Para los conductores con t->0, se aproxima el cálculo de la impedancia característica a: 
1- W/h≤1 
εref =(εr+1)/2+((εr-1)/2)	· [(1 + 12	 · vw) A.x + 0.04	 · (1 −y/ℎ)4] (2.28) 
   A = { |A√}JU~ 	 · ln	(8	 · vw + 0.25	 · wv )   (2.29) 
2- W/h≥1 
εref=(εr+1)/2+((εr-1)/2)	· (1 + 12 · vw) A.x  (2.30) 
  A = {=4A∗√}JU~  · [wv + 1.393 + 0.677 · ln	(W + 1.444)] A.x  (2.31) 
 
En estas fórmulas no se tiene en cuenta: 
- La dispersión que varía con la frecuencia. 
- El grosor de la tira. 
- Pérdidas 
 
2.4.2 Pérdidas 
Las pérdidas de una sola línea microstrip incluyen: 
- Pérdidas del conductor 
- Pérdidas dieléctricas 
- Pérdidas de radiación 
 
1- Las pérdidas debidas al conductor pueden expresarse:  
   αc=8.686	·	Rs/(A ·W)  [dB/m]   (2.32) 
donde Rs: 
   Rs=2 · Z · a/(2 · )  [Ω]   (2.33) 
donde: 
- σ es la conductividad 
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La ecuación (2.29), sólo es válida para anchuras grandes de la línea. Se considera que la 
distribución de corriente, tanto en la línea como en el plano de masa, es uniforme.  
 
2- Las pérdidas debido al dieléctrico: 
  αd=8.68	·	Π	·	((εref-1)/( εr-1)) ·	 (εr/εref)	·	tan(δ)	/ λg (2.34) 
donde tan(δ) es la tangente de las pérdidas del sustrato dieléctrico. 
 
3- Las pérdidas debidas a la radiación: 
Las líneas microstrips están blindadas con cajas metálicas para evitar la radiación, pero 
eso no se cumple si presentan una mínima discontinuidad. 
Con la ayuda del software TXLINE 2003, se puede tener una aproximación de las 
medidas que debería tener la línea microstrip. 
 
Figura 2.8 Software TXLINE 2003 
 
En el ejemplo del RT/Duriod 5880 se les introduce las características que se quieran 
tener: impedancia de la línea microstrip de 50Ω, y trabajando a una frecuencia de 94 
GHz. Como resultados se presenta: una anchura de la línea microstrip de 0.385 mm, en 
las simulaciones es de 0.257mm, los valores de height y thickness son valores del 
fabricante. 
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2.5 Parámetro S 
 
Muchos de los circuitos electrónicos pueden caracterizarse como una red de dos 
puertos para poder analizar la respuesta general del sistema. 
 
Figura 2.9  Caracterización de una red de dos puertos 
 
Los parámetros existentes para redes de dos puertos  son: parámetros de impedancia, 
de admitancia, híbridos, de transmisión, de dispersión y de transmisión inversa. 
Los parámetros anteriores, excepto el de dispersión(S), obtienen sus valores 
considerando circuitos abiertos y cortocircuitos. Al trabajar a frecuencias altas pierden 
validez, se puede conseguir un circuito abierto o cortocircuito a causa de las 
capacitancias y inductancias parasitarias. 
Los parámetros S se basan en los niveles de potencia que se perciben en los terminales  
de la red de puertos. 
Tipos 
-S11: mide la cantidad de potencia que es reflejada en el puerto 1 en comparación con 
la cantidad de potencia que se le aplica en el puerto 1. 
-S12: mide la potencia recibida en el puerto 1 en comparación con la enviada por el 
puerto 2. 
-S21: mide la potencia recibida en el puerto 2 en comparación con la enviada por el 
puerto 1. 
-S22: mide la potencia reflejada en el puerto 2 en comparación con la cantidad de 
potencia que se envía por el puerto 2. 
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Definición 
S11=b1/a1; a2=0;      (2.35) 
S12= b1/	a2; a1=0;      (2.36) 
S21=b2/	a1; a2=0;      (2.37) 
S22= b2/	a2; a1=0;      (2.38) 
a1= (v1+A ·I1)	/	(2 · A)     (2.39) 
a2= (v2+A ·I2)	/	(2 · A)     (2.40) 
b1= (v1-A ·I1)	/	(2 · A)     (2.41) 
b2= (v2-A ·I2)	/	(2 · A)     (2.42) 
Propiedades 
1- Pasiva |Sij|≤1 
2- Recíproca Sij=Sji 
3-Sin pérdidas S	·	S’=I 
Los circuitos simétricos son aquellos que presentan una simetría en sus parámetros de 
transmisión i reflexión.
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Capítulo 3 
 
TRANSICIÓN GUÍA DE ONDA - LÍNEA MICROSTRIP -
GUÍA DE ONDA A 94 GHz 
 
3.1 Introducción 
 
Las dos transiciones guía de onda - línea microstrip son diseñadas y conectadas entre sí 
para la transferencia de energía entre 2 puertos, configuración back-to-back. En ella se 
estudian los parámetros de transmisión y reflexión en banda W, 75-111 GHz. La 
frecuencia de trabajo de la transición back-to-back es el promedio de la frecuencia de 
trabajo de cada transición.  
Consiste en una línea microstrip insertada a una guía de onda a través de una apertura 
en la cara ancha de la guía. Una orientación paralela al campo E del modo st=A de la 
guía de onda. Es posible rotar 90º la orientación de la línea microstrip, presentando los 
mismos resultados simulados. Se considera una transición back-to-back sin rotación 
para minimizar dificultades de fabricación. 
La línea microstrip tiene un uso de antena, capta la energía de la guía de onda y la 
transmite a la otra guía. 
En las transiciones, se consideran unos resultados correctos todo márgenes de 
frecuencias que tengan unas pérdidas de inserción menores a 3 dB (20 · 	P( √4)), 
donde A es la amplitud de la energía incidente; y unas pérdidas de retorno superiores 
a los 10 dB, la energía de retorno no afecta a la energía recibida del otro puerto. 
El uso de la línea microstrip como un medio de transmisión de energía, tiene una 
estructura de fácil fabricación, unas dimensiones reducidas fácil integración en 
circuitos de microondas, buenas propiedades en la tecnología moderna y tiene un bajo 
coste. 
Colocar las dos guías de onda en paralelo comporta que la distancia, mínima. de la 
línea microstrip debe ser de 20mm. Si se incrementa la longitud de la línea microstrip 
sus pérdidas se ven incrementadas, son pérdidas evitables. 
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Para el diseño definitivo de la transición back-to-back, las dimensiones referentes a la 
línea microstrip y las de la guía de onda, están condicionadas a las más pequeñas y/o 
óptimas para que la fresadora pueda trabajar correctamente. Limitaciones de 
fabricación 
Los resultados simulados se han obtenido mediante el software HFSS. 
 
 
 
Figura 3.1 Transición back-to-back 
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3.2 Estructuras que intervienen en la transición 
 
3.2.1 Las dos guía de onda WR-10  
De sección transversal rectangular con unas dimensiones: 2 · f mm x 2.54(a) mm x 
1.27(b) mm. 
Este modelo de guía de onda abarca todo el margen de frecuencias de interés, 73.8-
112 GHz. 
La longitud de la guía de es la menor posible. En el proceso de diseño de la guía en la 
transición, se ha de tener en cuenta que: los clavos que han sujetar las dos piezas y los 
tetones de cada guía de onda no influyan en la transición y no se toquen entre sí. 
En la siguiente figura se pueden ver representados cada uno de los elementos que 
forman la estructura, sin tener en cuenta la transición. 
  
 
Figura 3.2 Elementos que forman la pieza de la primera transición 
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La pared del final de la guía de onda no es completamente plana, tiene forma de 
semicircunferencia debido a la fresa, 0.55 mm de radio. Limitación de fabricación. 
A partir de la ecuación (2.25), se determina la frecuencia de corte inferior del primer 
modo de la guía, 59 GHz. 
La frecuencia de corte superior del primer modo de la guía de onda es menor a la 
frecuencia de corte inferior del modo st4A y del modo st==, son los siguientes modos 
a propagarse en la guía. A partir de la ecuación (2.25) se determina esta frecuencia, 
112.2 GHz. 
La guía de onda actúa como filtro paso-alto, sólo deja pasar las frecuencias superiores 
a 59 GHz, a frecuencias superiores a 112.2 GHz no se puede garantizar que se trabaje 
en un único modo. 
Mediante la ecuación (2.27), se determina la longitud de onda de la guía.  
f= 4.1 mm. 
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3.2.2 Línea microstrip 
El punto medio de su anchura está situado a f/4 del cortocircuito del final de la guía 
de onda. Está ligeramente desplazada porque la pared final de la guía no es 
completamente plana. A una distancia f/4 de un cortocircuito se comporta como 
circuito abierto.  
Demostración: 
- A partir de la ecuación (2.20) y (2.21), l= f/4 y teniendo en cuenta: 
o  Zl en cortocircuito=0 
se llega a la conclusión: 
      =  · P · () · ) 
   = ∞  <-- circuito abierto 
 
La línea microstrip se inserta a la guía de onda como se ve en la figura 3.1. No se 
fabrica la transición, como se aprecia en la siguiente figura, porque hay una menor 
tolerancia respecto al cortocircuito; es menos simétrica respecto los dos puertos de 
entrada/salida; hay una mayor dificultad en el proceso de fabricación. Limitaciones de 
diseño y fabricación. 
 
Figura 3.3 Transición back-to-back girada 90º 
 
La longitud de la línea microstrip se caracteriza porque presenta una menor cantidad 
de pérdidas. 
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El sustrato utilizado en la línea microstrip es elegido según el que presente mejores 
prestaciones en las simulaciones. 
La línea microstrip presenta una adaptación de impedancias de 50 Ω, transferencia de 
máxima potencia. Estos 50 Ω provienen de una estandarización de los cables coaxiales.  
Demostración: 
La resistencia de carga Rc sea igual a la resistencia interna de la fuente Ri para 
disminuir las pérdidas de potencia a causa de las reflexiones de la carga.  
 
Figura 3.4 Modelo circuital de la transición 
 
1- A partir de la ecuación (2.11), siendo Z>=50 Ω, se obtiene un coeficiente de 
reflexión de 0, toda la potencia del generador es transmitida a la carga, en este 
caso la línea microstrip. 
2- En la siguiente carta de Smith se puede comprobar que la línea está 
prácticamente adaptada a una frecuencia de 94 GHz, ro aproximadamente 0. 
Este resultado es válido para todos los diferentes tipos de sustratos 
presentados en el anexo 3. 
 
Figura 3.5 Adaptación de la línea microstrip en la transición 
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La línea microstrip está confinada en un canal, desde la apertura en una guía de onda 
hasta la otra. Este canal tiene una cierta altura para que no se produzca un 
cortocircuito de la línea microstrip con la pared de la guía de onda; y no perturbe la 
distribución de los campos. 
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3.3 PASOS A SEGUIR PARA LLEGAR A LA TRANSICIÓN  
 
Los pasos seguidos para llegar a la transición son los siguientes. 
3.3.1 Simular el comportamiento de la guía de onda WR-10   
 
Dimensiones WR-10: 4.1 mm x 2.54 mm x 1.27 mm. 
En la siguiente figura se presenta el diseño de simulación de la guía de onda. 
 
Figura 3.6  Guía de onda WR-10 
En la siguiente figura se presentan los resultados simulados de transmisión y reflexión 
de la guía de onda WR-10. 
 
Figura 3.7 Resultados de Transmisión y Reflexión WR-10 
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Se puede ver el cambio significativo que hay a una frecuencia de 59 GHz, frecuencia de 
corte inferior de la guía de onda. A una frecuencia inferior a esta no se transmite 
ningún modo. 
Al ser un blindaje total no hay pérdidas de radiación, o son prácticamente nulas. 
A la frecuencia de 94 GHz se obtienen estos resultados experimentales: 
S11= S22=-66.44 dB 
S12= S21=-0.01 dB 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
CAPÍTULO 3. TRANSICIÓN GUIA DE ONDA-LÍNEA MICROSTRIP-GUIA DE ONDA A 94GHz 
 
44 
 
3.3.2 Simular el comportamiento de la línea microstrip  
Con el sustrato  RT/Duroid 5880, constante dieléctrica de 2.2, espesor de 0.127 mm, 
una anchura de 2mm y una longitud de 2.3mm.  
 
En la siguiente figura se presenta el diseño de simulación de la línea microstrip. 
 
Figura 3.8 Línea Microstrip 
 
En la siguiente figura se presenta el resultado de la simulación de reflexión de la línea 
microstrip. 
 
Figura 3.9 Parámetro S11 de la línea microstrip 
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En la banda de frecuencias de interés se observa que los resultados de S11, y por 
simetría S22, oscilan por debajo de los -10 dB. 
En la siguiente figura se presenta el resultado de la simulación de transmisión de la 
línea microstrip. 
 
Figura 3.10 Parámetro S12 de la línea microstrip 
 
En la banda de interés, se observa que los resultados de S12 ,y por simetría S21, oscilan 
a -0.06 dB. 
Comparando los resultados obtenidos en transmisión y reflexión, se observa que la 
frecuencia de trabajo de la línea microstrip es de 94.6 GHz, próxima a la frecuencia de 
trabajo deseada de 94 GHz. 
Resultado simulación de la línea microstrip adaptada a 50 Ω. 
 
Figura 3.11 Impedancia línea microstrip 
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Se puede ver que en la banda de interés, la línea microstrip está adaptada a 50 Ω, con 
una anchura de 0.258 mm, un espesor de 17 um, y una longitud de 2.3 mm. 
También se puede comprobar la adaptación de la línea microstrip mediante la Carta de 
Smith, ro ≈ 0. 
 
Figura 3.12 Adaptación de la línea microstrip 
 
A la frecuencia de 94 GHz se obtienen estos resultados experimentales: 
S11= S22=-43 dB 
S12= S21=-0.02 dB 
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3.3.3 Simular el comportamiento de una transición guía de onda-línea 
microstrip 
En la siguiente figura se presenta el diseño de simulación de una transición, no se tiene 
en cuenta las limitaciones de fabricación referentes a la línea microstrip. 
 
Figura 3.13 Transición guía de onda- línea microstrip 
 
El centro de la línea microstrip está colocado a f/4 del cortocircuito. 
La anchura y la longitud de la línea microstrip son diseñadas para que presenten la 
menor cantidad de pérdidas. 
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En la siguiente figura se presenta el resultado de la simulación de reflexión de una 
transición. 
 
Figura 3.14 Parámetro S11 de una transición 
 
Se puede observar que los valores de S11, S22 por simetría, tienen valores inferiores a 
los -10 dB.  
En la siguiente figura se presenta el resultado de la simulación de transmisión de una 
transición. 
 
Figura 3.15 Parámetro S12 de una transición 
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Presentan, prácticamente, los mismos valores de pérdidas que en los resultados de 
una sola línea microstrip. 
Continúa existiendo una frecuencia de trabajo próxima a los 94 GHz. 
Con el diseño de la línea microstrip, se sigue manteniendo la adaptación de 
impedancias a 50 Ω. Parte de la línea microstrip que insertada en la guía, se ha 
aumentado su anchura para adoptar una frecuencia de trabajo a 94 GHz. 
 
Figura 3.16 Impedancia línea microstrip en una transición 
 
Con la Carta de Smith se puede situar el valor de la ro, está en el centro de ésta. 
 
Figura 3.17 Adaptación de la línea microstrip en una transición 
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Existe una parte imaginaria en el cálculo de la impedancia de la línea microstrip, en 
éste caso inductivo. 
 
Figura 3.18 Parte imaginaria de la impedancia  de la línea microstrip en una transición 
 
A la frecuencia de 94 GHz se obtienen estos resultados experimentales: 
S11= S22=-31.68 dB 
S12= S21=-0.02 dB 
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3.4 Resultados experimentales de la primera transición 
 
El diseño de la transición a simular, es la de la figura 3.1. En este caso, la anchura del 
canal donde va colocada la línea microstrip ha sido diseñada a partir de las limitaciones 
técnicas de la fresadora, anchura mínima de 1.1 mm. 
Se han escogido diferentes tipos de sustrato, con diferentes tipos de constante 
dieléctrica y diferentes espesores, para estudiar su comportamiento y ver cuál es el 
que mejor se adapta al diseño de la transición back-to-back en banda W. Según sus 
características trabajan a alta frecuencia pero no dan ninguna indicación en banda W. 
De los diferentes tipos de sustrato, a continuación se presenta el RT/Duroid 5880. 
3.4.1 RT/Duroid 5880 
Una constante dieléctrica de 2.2 y un espesor de 0.127 mm, se han obtenido los 
siguientes resultados. 
En el anexo 8.8.1.1 se pueden ver con más detalle las características del RT/Duroid 
5880.  
En la siguiente figura se presenta el resultado de la simulación de reflexión de la 
transición. 
 
Figura 3.19 Parámetro S11 con el RT/Duroid 5880 
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Los resultados obtenidos del parámetro S11, S22 por simetría, se ajustan a las 
especificaciones mínimas requeridas en toda la banda de interés. 
 
Figura 3.20 Parámetro S12 con el RT/duroid 5880 
 
En la anterior figura se puede observar el valor del parámetro S12, y por simetría S21. Se 
puede ver que los resultados presentados son válidos porque las pérdidas introducidas 
por las dos transiciones son muy pequeñas en toda la banda de interés. 
Existe una frecuencia de trabajo de 95.2 GHz, se aproxima bastante a la frecuencia de 
trabajo deseada.  
A la frecuencia de 94 GHz se obtienen los siguientes resultados experimentales: 
S11= S22=-21.95 dB 
S12= S21=-0.0624 dB 
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3.5 Proceso de fabricación 
 
A partir del software Rhinoceros se debe crear una maqueta, como la que se puede ver 
en el anexo 1, de la primera transición para fabricarla. 
En la siguiente figura se puede observar cómo queda implementada la estructura que 
contiene la transición. 
 
Figura 3.21 Vista de la primera  transición 
 
Las dos piezas que componen la transición han sido fabricadas con 2 trozos de latón y 
mediante fresado.  
En la figura 3.22 se puede ver cómo ha quedado una de las dos piezas de la transición, 
antes de crear los agujeros para colocar los tornillos y los tetones. 
Cada una de las dos piezas tiene unas dimensiones de 26 mm x 14.35 mm x 10 mm. Se 
decidió cortar por la mitad de las guías para simplificar el proceso de fabricación, con 
la fresa de 1 mm se puede asegurar que se profundiza la mitad de la cara larga de la 
guía de onda. 
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Figura 3.22 Una pieza de la primera transición con sus dimensiones 
 
Debido al complejo proceso de fabricación ocurre: 
- La anchura del canal dónde se coloca la línea microstrip es ligeramente superior 
al previsto, de 1.1 mm a 1.135 mm. 
- Al juntar la parte superior e inferior de las piezas, no terminan de estar 
compactas, creando en ellas un gap de aire, como se puede ver en la figura 
3.23. 
- Encajando las dos piezas, una de las dos guías no queda perfectamente 
rectangular, como se muestra en la figura 3.23. 
Figura 3.23 Efectos de fabricación en una cara de la guía de onda 
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En la figura 3.24 se puede ver el esquema de diseño de la línea microstrip para el 
sustrato RT/Duroid 5880. El dibujo de la izquierda corresponde a la línea microstrip 
adaptada de 50 Ω, el de la derecha representa el plano de masa. La línea microstrip 
tiene unas dimensiones de 1.1 mm de anchura, equivalente a la anchura del canal, y 
una longitud de 4.27 mm. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 3.24 Esquema de diseño  de la línea microstrip del RT/duroid 5880 de la primera 
transición 
 
En la figura 3.25 se puede ver cuáles son las dimensiones, en milímetros, de la línea 
microstrip. 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 3.25 Línea microstrip del RT/Duroid 5880 de la primera transición con sus dimensiones 
CAPÍTULO 3. TRANSICIÓN GUIA DE ONDA-LÍNEA MICROSTRIP-GUIA DE ONDA A 94GHz 
 
56 
 
Después de la fabricación de la línea microstrip se comprueba, mediante medidas en el 
microscopio, qué efectos de fabricación se han producido y cuanto de desadaptada 
puede estar la línea microstrip. En este caso, la tolerancia es mínima, obteniendo así 
una línea microstrip de 51.2 Ω.  
 
Figura 3.26 Línea microstrip fabricada de la primera transición con el sustrato RT/Duroid 5880 
 
Al tener fabricada la línea microstrip y la transición, se dispone a colocar la línea 
microstrip en el canal entre guías. El material utilizado, para que la línea microstrip 
quede bien sujeta a la pieza, es el epoxy. Es importante que la línea microstrip esté 
bien colocada/centrada para que su plano de masa no afecte a la energía que recibe 
de la guía de onda. 
Después de realizar diversas medidas, se ha desestimado el uso del plano de masa en 
la línea microstrip, es muy complicado tener bien centrada la línea microstrip. Como se 
puede comprobar en la figura 3.26, el plano de masa no ha quedado bien centrado 
debido a que al intentar juntar los dos cliché, uno para la parte superior y el otro para 
la inferior de la línea microstrip, no han quedado bien cuadrados entre ellos. 
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Figura 3.27 Colocación de la línea microstrip con el sustrato RT/Duroid 5880 en la primera 
transición 
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Capítulo 4 
 
TRANSICIÓN PARA DISPOSITIVOS ACTIVOS SIN 
ENCAPSULAR 
 
4.1 Introducción 
 
En este capítulo se presenta el diseño de fabricación de un ejemplo de transición para 
dispositivos activos sin encapsular, chip. 
Después de lograr que la transición back-to-back funcionara en los márgenes 
establecidos. El siguiente paso es diseñar otra transición back-to-back colocando un 
dispositivo activo sin encapsular para comprobar su funcionamiento en banda W. 
El dispositivo es un amplificador de media potencia HMC-AUH320. Este dispositivo 
trabaja mejor en el margen de 71-86 GHz. Se ha escogido este dispositivo, y no otro de 
mejores características, dado que es un diseño para una implementación de prueba. 
Se quiere comprobar qué efecto tienen los ribbons, tira que consta de varios bondings, 
a alta frecuencia, y el efecto de las aperturas transversales al canal de la línea 
microstrip. 
Una alternativa a este dispositivo sería el LN5-100, se adapta mejor al margen de 
frecuencias deseadas, pero su coste es muy superior. 
En la siguiente figura se presenta el esquema de diseño del HMC-AUH320. 
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Figura 4.1 Diagrama de montaje del HMC-AUH320 
 
En el anexo 8.8.2 se pueden ver las características del HMC-AUH 320. 
 
4.2 Medium Power Amplifier 
 
Un amplificador de media potencia es de utilidad para conseguir una amplificación, de 
la señal de entrada, en un margen de 10-20 dBm . 
El HMC-AUH320 proporciona una ganancia mínima de 10 dB y una máxima de 16 dB en 
el margen de frecuencias de 71-86 GHz.  
Está alimentado a través del regulador ADP160AUJZ y de un circuito adaptador de 
señal a 4.2 Vdc. 
El factor de ruido que proporciona el HMC-AUH320 es superior al del LN5-100. Este 
parámetro es importante si se decide conectar un segundo dispositivo a continuación 
del amplificador de media potencia. Se demuestra a partir de la fórmula de Friis. 
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4.3 Consideraciones a tener en cuenta 
 
A partir de la primera transición fabricada se debe tener en cuenta: cómo hacerle 
llegar la alimentación al dispositivo, cuál es el tamaño del dispositivo, qué 
componentes y cómo deben ser los componentes electrónicos que unen el dispositivo 
con la alimentación y cuáles son sus dimensiones, cómo se interconecta la línea 
microstrip con el dispositivo y el dispositivo con sus componentes eléctricos. 
 
4.3.1 Alimentación del HMC-AUH320 
Observando el esquema de la figura 4.1 y según el datasheet del dispositivo, Vdd1 y 
Vdd2 tiene el mismo valor de 4 Vdc, o un máximo de 4.5 Vdc. El valor de Vdd1 y Vdd2 
indica cuántos pasa-muros serian necesarios, o en otro caso, qué tipos de reguladores 
de tensión se deben utilizar. Se va a utilizar un pasa-muros y un regulador de tensión. 
El valor de Vgg, el fabricante indica que está comprendido entre -0.8 V y 0.3 V. El valor 
de 0 V está dentro del margen, se ha decido que Vgg irá conectado a masa, al latón. En 
este caso no se utiliza ningún pasa-muros. Para realizar las primeras medidas con el 
dispositivo, no se conecta el patch correspondiente del dispositivo hacia el circuito 
electrónico del condensador 100pF-resistencia 10Ω–condensador 0.1uF. La estructura 
definitiva se ha diseñado con la inclusión del anterior circuito por si se da el caso de un 
mal comportamiento del dispositivo. 
Para alimentar el dispositivo se coloca un pasa-muros. La colocación de uno o varios 
pasa-muros es importante debido a su gran tamaño, comparándolo con el de cada uno 
de los componentes electrónicos, de la guía de onda, y de la línea microstrip. La parte 
del pasa-muros que queda dentro de la estructura a diseñar tiene una dimensión de 
métrico 5, la rosca tiene un tamaño de 5 mm de diámetro. 
En el anexo 8.8.3 se pueden ver las características del pasa-muros escogido. 
En el caso de que Vdd1 y Vdd2 sean de diferente valor, en el diseño sería más fácil 
colocar dos pasa-muros, comportaría tener a disposición dos fuentes de alimentación. 
Esa solución no es óptima porque se tendría una pieza de grandes dimensiones y se 
tendría que usar dos fuentes de alimentación.  
Para evitar la colocación de varios pasa-muros y de la utilización de diferentes fuentes 
de alimentación, se opta por utilizar reguladores de tensión, aplicando una tensión de 
entrada se tenga a la salida la tensión deseada. Se utiliza un regulador de tensión 
ADP160 de Analog Devices, proporciona una tensión fija a la salida de 4.2 Vdc. 
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En el anexo 8.8.4 se pueden ver las especificaciones del regulador ADP160. 
 
4.3.2 Dimensiones del HMC-AUH320 
 
Figura 4.2 Dimensiones del HMC-AUH320 
 
Como se puede ver en la figura 4.2, las dimensiones del dispositivo son de 2.2 mm de 
largo, 0.87 mm de ancho y 0.1 mm de espesor. 
El dispositivo se va a colocar en medio de cada una de las dos transiciones guía de 
onda - línea microstrip. 
En la primera transición, se tiene una anchura del canal de 1.1 mm y el dispositivo 
tiene una anchura de 0.87 mm, no se debe ampliar la anchura del canal para colocar el 
dispositivo. Si se hubiera dado el caso de que la anchura del dispositivo sea mayor de 
1.1 mm no sería necesario ampliar la anchura del canal, se podría optar a ampliar la 
anchura del canal que atraviesa transversalmente el canal donde van colocadas las 
líneas microstrips y el dispositivo. Ampliar la anchura del canal dónde se coloca la línea 
microstrip o ampliar la anchura del canal transversal, debe elegirse según los 
resultados de la simulación de la transición. 
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Figura 4.3 Apertura transversal 
 
La anchura del canal transversal se ha diseñado para que tenga la misma dimensión 
que la longitud del dispositivo. Además, simulando la apertura con diferentes 
dimensiones se puede ver que aparece una frecuencia de resonancia en la banda de 
interés, en el diseño definitivo esas frecuencias de resonancia no deberían aparecer. 
Figura 4.4 Simulación de varias dimensiones de la anchura de la apertura transversal 
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En la figura 4.4 se pueden observar los resultados de las simulaciones de diferentes 
dimensiones de la anchura del canal transversal.  
Un primer valor de 1.1 mm, simulando la anchura mínima para poder trabajar con la 
fresa más pequeña. 
Un valor intermedio de 1.8 mm, para comprobar cómo se desplaza la frecuencia de 
resonancia aparecida debido al diseño de las aperturas. 
Un valor de 2.2 mm, del mismo tamaño que la longitud del dispositivo, donde se puede 
apreciar que no aparece ninguna frecuencia de resonancia en la banda de frecuencias 
de interés, 75 a 110 GHz. 
Estas simulaciones están realizadas de modo que en el canal está colocada la línea 
microstrip. No se puede determinar el comportamiento cuando se le suprima la parte 
de la línea microstrip dónde se va a colocar el dispositivo; ni cuando se le añadan los 
bondings para unir las líneas microstrips entre sí y para unir las líneas microstrips con 
el dispositivo. 
 
Figura 4.5 Resultados simulación de la transición con y sin aperturas laterales 
 
Los resultados obtenidos de la simulación con las aperturas laterales son peores que 
sin ellas debido a que hay más pérdidas de transmisión. La principal causa es el 
incremento de la longitud de la línea microstrip. 
Debido a las aperturas laterales aparecen picos de resonancia. La variación de 
amplitud de esos picos es bastante pequeña, se podrían despreciar y considerar una 
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gráfica sin variaciones drásticas de amplitud. En la figura 4.4 se puede ver que existen 
frecuencias de resonancia con variaciones de amplitud superiores. 
La longitud de la apertura transversal se ha diseñado para que sea lo más corta posible 
y no afecte a la guía de onda. De este modo, la longitud del bonding del dispositivo 
hacia el circuito de alimentación es lo más corto posible y si aparece algún efecto 
indeseado debido al bonding, tenga el menor efecto posible. No afecte a la guía de 
onda como se puede observar en la siguiente figura, esta distancia de separación es de 
0.5 mm. 
 
Figura 4.6 Distancia apertura lateral para que no afecte a la guía de onda 
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4.3.3 Componentes electrónicos del HMC-AUH 320 y de la alimentación 
Como se puede ver en el datasheet del HMC-AUH 320 y del regulador de tensión ADP 
160, en su proceso de ensamblaje van incorporados una serie de componentes 
electrónicos, los condensadores. 
En el caso del regulador de tensión ADP 160, tanto el condensador conectado a la 
entrada y a la salida, se utilizan para eliminar tensiones alternas residuales y mejorar el 
rizado de la señal. 
En el caso del HMC-AUH 320, los dos condensadores en paralelo sirven para 
desacoplar la señal, bloquear altas frecuencias, y para ayudar a la fuente de 
alimentación en el caso de que el dispositivo requiera mucha corriente en un instante 
de tiempo. 
Para interconectar el dispositivo con los condensadores y con el regulador de tensión, 
el método más fácil es conectar cada componente entre sí a partir de bonding de 17 
um de diámetro. Esta solución no es la más idónea, para poder conectar cada 
componente entre sí, estos deben estar dorados para que el bonding haga buen 
contacto. Cada componente electrónico dorado tiene un coste superior a uno de SMD. 
Los bondingss se utilizan porque las dimensiones de los patchs del dispositivo hacia los 
condensadores y las líneas microstrips, son de dimensiones reducidas y no se pueden 
hacer soldaduras.  
La solución adoptada es usar componentes electrónicos SMD.  
La interconexión de los condensadores y el regulador de tensión en un circuito 
impreso Rogers 4003 de 0.8 mm de grosor. Sólo hace falta dorar las pistas del circuito 
impreso para poder conectar los bondings del dispositivo hacia al circuito. Existe la 
posibilidad de no dorar esas pistas, al conectar el bondings a la pista ponerle epoxy. El 
problema que presenta esta solución es la oxidación del epoxy al ponerlo en el horno.  
Estos condensadores SMD tienen un tamaño comercial de 0402, 1 mm de longitud, 0.5 
mm de anchura, y una altura de 0.56 mm. Utilizar condensadores del siguiente tamaño 
estándar implica un incremento x2 de la longitud y la anchura y de una altura de 1.5 
mm. 
Para trabajar con los bondings, al ser hilos de 17 um de diámetro, hace falta que todo 
lo que deba interconectarse entre sí esté prácticamente a la misma altura, se utiliza el 
microscopio para poder manejarlos. Tener componentes a diferente altura y utilizar el 
microscopio implica cambiar el enfoque, se pierde de vista el bonding. 
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El grosor que tiene el Rogers 4003 es de 0.8 mm, se debe profundizar unos 0.8 mm 
respecto a donde esté el plano de masa de la línea microstrip. 
 
Figura 4.7 Profundizar 0.8 mm para colocar el Rogers 4003 
 
La longitud del condensador es el parámetro que afecta en mayor medida, determina 
las dimensiones del circuito impreso. Teniendo en cuenta las dimensiones de todo el 
circuito impreso, este afecta al diseño de la isleta creada al final de las aperturas 
laterales. Determina cuando de larga debe ser la guía de onda para que no haya 
contacto entre los tetones de la boca de la guía con la isleta, la línea de color azul en la 
siguiente figura. 
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Figura 4.8 Isletas para colocar los componentes electrónicos y el pasa-muros 
 
Se ha diseñado la estructura con 2 aperturas transversales al canal con sus propias 
isletas, una para el caso de la alimentación de Vdd1 y Vdd2, y otra por si hay un mal 
comportamiento del dispositivo al haberle hecho el bonding directamente al latón. 
La altura de la isleta lo determina el regulador de tensión, según el datasheet tiene una 
altura máxima de 1 mm. Desde donde esté colocado el plano de masa de la línea 
microstrip se tiene una altura mínima de 1 mm, en el caso presentado es de 1.2 mm. 
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Como se puede ver en la última página del datasheet del HMC-AUH 320 o en la 
siguiente figura, el dispositivo no necesita ningún soporte para anivelarlo con la línea 
microstrip. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 4.9 Colocación del dispositivo  
 
El efecto teórico que puede aparecer debido al bonding entre el dispositivo y la línea 
microstrip es inductivo. Para que este efecto inductivo sea el menor posible, indican 
que la distancia máxima de separación entre el dispositivo y la línea microstrip debe 
ser de unos 76 um. 
De cara al diseño de las líneas microstrip, se ha considerado que ésta distancia máxima 
sea de 80 um, para comprobar qué ocurre en el peor de los casos. 
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4.4 Proceso de fabricación 
 
Después de considerar cada uno de los efectos de la colocación del dispositivo, de sus 
componentes y su alimentación, a partir del software Rhinoceros se diseña otra nueva 
estructura.  
Como se ha podido ver con la primera estructura, se diseña una nueva maqueta con 
los mismos tornillos y tetones de la primera transición. 
 
Figura 4.10 Vista de la segunda transición 
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En la siguiente figura se puede ver colocada una de las dos piezas de la estructura en la 
fresadora. 
 
Figura 4.11 Una de las dos piezas de la segunda transición colocada en la fresadora 
 
Cada una de las dos piezas tiene unas dimensiones de 60 mm x 38.95 mm x 10 mm. 
 
Figura 4.12 Fabricación de las dos piezas de la segunda transición con sus dimensiones 
CAPÍTULO 4. TRANSICIÓN PARA DISPOSITIVOS ACTIVOS SIN ENCAPSULAR 
 
71 
 
Esta vez, cortar la pieza por la mitad no ha sido buena idea. Se puede apreciar que la 
referencia del canal donde va colocada la línea microstrip es pequeña. Si a esto se le 
añade que el sustrato RT/Duroid 5880 es moldeable, ocurre que parte de la línea 
microstrip no queda bien colocada en el canal y produce un cortocircuito con la pieza 
de latón.  
En la siguiente figura se puede ver que la parte izquierda de la línea microstrip no 
queda bien colocada. En el anexo 6 se refleja que resultado presenta al no tener una 
buena referencia para la colocación de la línea microstrip y qué ocurre si no está bien 
colocada. 
 
Figura 4.13 Línea microstrip no está bien colocada en el canal de la segunda transición 
 
Una forma de solucionarlo sería cortar la pieza por el lado donde está colocado el 
tejado de la línea microstrip. 
Debido al complejo proceso de fabricación ocurre: 
- Se ha corregido el defecto de fabricación en que una apertura de las dos guías 
no era completamente rectangular. 
- Esta vez, la anchura del canal donde debe ir colocada la línea microstrip se 
aproxima más a la anchura deseada, de 1.1 mm pasa a ser 1.11mm.  
- El canal donde se coloca la línea microstrip no es completamente plano, como 
se puede ver en la siguiente figura resaltado de color rojo. Este defecto es 
debido a que cuando se fabricó el canal transversal se utilizó una fresa de 2 mm 
en lugar de utilizar la fresa de 1 mm de diámetro, como se utiliza para la 
creación del canal de la línea microstrip. El cambio de una fresa a otra de 
diferente tamaño comporta la pérdida de un punto de referencia respecto a la 
altura. Trabajar con una fresa más pequeña implica que esa pueda romperse 
con más facilidad, y trabaja a una velocidad menor. Esta diferencia de altura es 
de unos 0.15 mm. 
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Figura 4.14 Defecto de fabricación de altura en las aperturas laterales 
 
- La anchura de la apertura lateral del canal es superior a la deseada, es de 
2.25mm. 
- En una de las dos guías de onda, la distancia de la línea microstrip al 
cortocircuito ha disminuido en 0.1 mm, esa guía de onda trabaja a una 
frecuencia de 100.27 GHz, y provoca una desadaptación. Este defecto es 
debido a la tolerancia de la fresadora. 
- Mesurando con el microscopio, se puede ver que en esta misma guía la parte 
inferior y la superior no tienen el mismo valor y por lo tanto no hay un encaje 
mecánico perfecto, una tiene un valor de 0.4 mm y la otra de 0.6 mm. Este 
defecto de fabricación no era perceptible en la primera transición fabricada. 
En la aplicación de la transición, se van a realizar diferentes medidas para comprobar 
que efecto tienen en la nueva transición cada uno de los siguientes diferentes pasos. 
El sustrato utilizado es el mismo que el de la primera transición back-to-back, 
RT/Duroid 5880 
En el diseño de cada una de las partes de la línea microstrip se ha desestimado el 
diseño de su correspondiente plano de masa. 
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A primera opción, se va a medir que efecto tienen las aperturas laterales. En este caso, 
a partir de la primera transición fabricada se debe incrementar la longitud de la línea 
microstrip, la dimensión está en milímetros. 
 
Figura 4.15 Esquema de la línea microstrip para la primera medida de la segunda transición 
 
La diferencia de longitud de esta nueva línea microstrip con la anterior es de 4 mm. Ese 
incremento es debido a la longitud del dispositivo, 2.2 mm. 
 
Figura 4.16 Línea microstrip fabricada para la primera medida de la segunda transición 
 
Debido a efectos de fabricación, la línea microstrip está desadaptada a 54.3 Ω. 
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Figura 4.17 Colocación de la línea microstrip en la segunda transición 
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El segundo paso corresponde a las medidas referentes al comportamiento del bonding 
en banda W. Como primera opción se va a comprobar el efecto de un bonding, seguido 
del de dos bondings.  
De cara el comportamiento de un bonding, se va a dividir la línea microstrip, mostrada 
en la figura 4.15, en dos partes. 
 
Figura 4.18 Esquema de la línea microstrip para la segunda medida de la segunda transición 
con sus dimensiones 
 
El corte más largo corresponde al trozo de línea microstrip que va desde la guía de 
onda hasta la apertura lateral, más la longitud del dispositivo y la distancia máxima 
entre el dispositivo y la línea microstrip. 
El corte más corto corresponde al trozo de línea microstrip que va desde la guía de 
onda hasta llegar a la apertura lateral, menos la distancia entre dispositivo y la línea 
microstrip. 
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En el proceso de medida del comportamiento de dos bondings, la línea microstrip 
mostrada en la figura 4.15 se va a dividir en tres partes, una parte tiene la misma 
longitud que el dispositivo y las otras dos son las que quedan introducidas en la guía de 
onda. 
 
Figura 4.19 Esquema de la línea  microstrip para la tercera medida de la segunda transición con 
sus dimensiones 
 
En este caso, los dos trozos más largos equivalen al trozo de la línea microstrip hasta 
llegar a las aperturas laterales, menos la distancia entre el dispositivo y la línea 
microstrip. 
El trozo del medio tiene la misma longitud que el dispositivo. 
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El gerber para la creación de cada una de las diferentes partes de la línea microstrip 
será del mismo formato que el que se utilizó en la primera transición. 
 
Figura 4.20 Esquema de diseño de las líneas microstrips de la segunda transición 
 
En la figura anterior se pueden ver los distintos diseños de la línea microstrip 
ordenados de izquierda a derecha. 
La anchura total del canal, equivalente a la anchura de la línea microstrip, es de 1.1 
mm y su longitud es de 7 mm.  
Para el segundo y tercer caso, la línea microstrip tiene que estar recubierta de oro para 
poder hacer contacto con los bondings. 
Hasta la actualidad, en el departamento del TSC, no se ha realizado ningún proceso de 
dorado porque no se tienen los recursos mecánicos necesarios, contrariamente a la 
fabricación de líneas microstrips. El problema encontrado es que al dorar mediante el 
procedimiento de electrólisis y al ser unas líneas de cobre con poca anchura, la 
corriente aplicada ha de ser muy pequeña y la resolución que tienen las fuentes de 
alimentación disponibles hace que las líneas microstrips se quemen debido a un 
exceso de corriente. 
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En el tercer paso se va a colocar el dispositivo, el circuito proveniente de la 
alimentación y el pasa-muros. 
Para diseñar el circuito de alimentación del dispositivo se utiliza el Altium Designer 
Summer. Se coloca todos los componentes electrónicos de la forma más compacta 
posible y para que haya un espacio mínimo para hacer la soldadura. 
 
Figura 4.21 Esquema de diseño del circuito de alimentación al HMC-AUH320 
 
En la figura 4.21 se puede ver el diseño del circuito de alimentación, el circuito tiene 
unas dimensiones de 8.5 mm x 9 mm. 
En la parte inferior va colocado el patch donde llega la alimentación del pasa-muros. Se 
coloca el regulador de tensión con sus dos condensadores de 1 uF. El regulador de 
tensión tiene 4 accesos, el pin de IN que es por donde le llega la alimentación, que 
como máximo ha de ser de 5.5 V, el pin de GND que debe ir conectado a masa, el pin 
de EN (enable) que indica que el regulador a nivel alto está en funcionamiento y a nivel 
bajo apagado, y el pin de OUT para la tensión de salida. 
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Para seguir el esquema, van colocados los condensadores referentes a la entrada de 
tensión del dispositivo. 
Cuando se suelden los componentes se debe comprobar que hacen bien contacto con 
el patch, y no queden colocados a la parte blanca del circuito. 
Cada uno de los componentes tiene el mismo plano de masa porque hacen referencia 
al mismo circuito. 
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Capítulo 5 
 
MEDIDAS DE LAS TRANSICIONES 
 
5.1 Introducción 
 
Las primeras medidas se han realizado para elegir qué tipo de sustrato se va a utilizar 
para el diseño definitivo de la transición y para intentar solucionar posibles efectos 
aparecidos durante el proceso de fabricación de toda la estructura. 
En los resultados de la medida, el parámetro S21 presenta las pérdidas de transmisión. 
Se consideran válidos todos aquellos resultados en que las pérdidas obtenidas sean 
inferiores a 3dB en toda banda W.  
Los resultados obtenidos del parámetro S11 muestran las pérdidas por desadaptación 
de la señal. En cada una de las medidas realizadas se pudo comprobar que la 
adaptación es aceptable al ser las pérdidas de retorno superiores a los 10 dB. 
Las medidas realizadas en la segunda transición fabricada, que ha estado diseñada 
para la colocación y la alimentación de un dispositivo activo, se pudo comprobar si los 
efectos aparecidos durante el proceso de fabricación de la primera transición han 
podido ser corregidos o no. También se pudo medir el comportamiento que tiene la 
línea microstrip debido al diseño de las aperturas laterales. 
En la siguiente figura se puede ver el setup de medida de la transición. Se distinguen 
las diferentes partes que lo componen, el analizador de redes, los cabezales del 
analizador y los cables coaxiales. 
Un analizador de redes N5245A de Agilent Technologies. 
En el anexo 5 se presenta con más detalle la utilidad de las diferentes partes y cuáles 
son los pasos a seguir para la obtención de los resultados de la medida. 
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Figura 5.1 Setup de medida 
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5.2 Elección del sustrato 
 
5.2.1 Primera medida 
El sustrato utilizado es el CLTE-XT. Este sustrato se encontraba disponible al 
departamento, ha agilizado el proceso de fabricación de la línea microstrip. 
En la siguiente figura se presenta la primera medida de transmisión realizada con el 
CLTE-XT. 
 
Figura 5.2 Medida transmisión CLTE-XT en la primera transición 
 
En la banda de 75-100 GHz se han obtenido unas pérdidas promedio de 4 dB, 2 dB por 
cada transición, por encima del máximo aceptable. 
La causa del alto nivel de pérdidas, sin tener en cuenta la tolerancia del proceso de 
fabricación explicado en el apartado 3.5, se atribuye al tipo de sustrato utilizado.  
En las simulaciones presentadas en el anexo 3.1, se utiliza les especificaciones de 
tangente de pérdidas y de la constante dieléctrica a la frecuencia de trabajo que se 
debería utilizar para este tipo de sustrato (10 GHz). Se podrían extrapolar las 
especificaciones dadas en banda W pero quizás se cometería el error de que las 
estimaciones no sean correctas y el error de diseño sea grande. Se debe considerar 
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que en las simulaciones el latón es un conductor perfecto y no presenta las 
imperfecciones ocasionadas en el proceso de fabricación. 
Se debe comprobar que la medida presenta un parecido razonable con lo simulado, se 
extrapolará la tangente de pérdidas dada por el fabricante a 94 GHz. 
En la siguiente figura se puede ver la comparación entre la simulación y la medida del 
CLTE-XT, una de las diferencias es a partir de que frecuencia la señal empieza a 
atenuarse. En la medida, la señal empieza a atenuarse  a partir de 100 GHz y en la 
simulación a 102 GHz, debido al proceso de fabricación ha habido un desplazamiento 
en frecuencia de 2 GHz de lo esperado a lo medido. Este desplazamiento en frecuencia 
es debido a que el canal tiene una anchura superior, el comportamiento de tener una 
anchura superior se puede ver en la figura A.4.6. 
El pico de amplitud que decae a una frecuencia de 80 GHz varía según si se aprieta, con 
más o menos intensidad, la guía de onda con los cabezales del analizador de redes, 
comporta que hay pérdidas de radiación debidas al no encaje perfecto de la boca de la 
guía con el cabezal, se puede ver su comportamiento en el anexo 6 figura 4. La 
frecuencia de resonancia puede aparecer debido al no tener perfectamente las dos 
piezas bien unidas y se crea un gap de aire. 
 
Figura 5.3 Comparación resultados obtenidos con el CLTE-XT en medidas vs simulación 
En las simulaciones, para llegar a tener unas pérdidas promedio de 4 dB se han  
modificado los parámetros del sustrato de forma no extrapolable.  y se llega a la 
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conclusión que el CLTE-XT no tiene un buen comportamiento a altas frecuencias, como 
ocurre en las medidas.  
Especificaciones de la línea microstrip con el CLTE-XT 
En la siguiente figura se pueden ver qué dimensiones, en milímetros, tiene la línea 
microstrip con el sustrato CLTE-XT. 
 
Figura 5.4 Línea microstrip CLTE-XT para la primera transición con sus dimensiones 
 
 
Figura 5.5 Colocación de la línea microstrip CLTE-XT en la primera transición 
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5.2.2 Segunda medida 
Debido a las altas pérdidas de transmisión que provoca el CLTE-XT en toda banda W, se 
ha decido utilizar otro tipo de sustrato. El sustrato elegido es el que mejor 
comportamiento presenta en las simulaciones, el RT/Duroid 5880. 
En la siguiente figura se muestra la nueva medida de transmisión realizada con el 
sustrato RT/Duroid 5880. 
 
Figura 5.6 Medida transmisión de la primera transición RT/Duroid 5880 
 
El resultado de la medida es aceptable en casi toda la banda W. 
El cambio de sustrato hace que se tengan unas pérdidas menores de transmisión en 
toda la banda W. En el margen de frecuencias de 85 a 105 GHz se obtienen unos 
valores promedios de 1 dB de pérdidas, 0.5 dB por cada transición. 
A la frecuencia de trabajo, 94 GHz, se obtienen unas pérdidas de 0.9591 dB. 
Las pérdidas exceden de 3 dB a frecuencias superiores a 107.55 GHz. 
El margen de frecuencias entre 75-82 GHz se puede comprobar que se tiene el mismo 
comportamiento que en las medidas del CLTE-XT, pero con una cantidad de pérdidas 
inferior debido a que éste sustrato tiene un espesor de menor dimensión y una 
tangente de pérdidas menor. 
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En la siguiente figura se presenta la comparación de los resultados obtenidos en la 
simulación y en la medida del RT/Duroid 5880. 
 
Figura 5.7 Comparación resultados simulación vs medida RT/Duroid 5880 
 
Como ocurre con el CLTE-XT y se comprueba en la figura 5.7, debido a las 
imprecisiones de fabricación, existe un desplazamiento en frecuencia de unos 2 GHz.  
En las simulaciones se cambió los parámetros del sustrato RT/Duroid 5880 para 
conseguir unas pérdidas promedio de 1 dB y se llega a la conclusión de que este 
sustrato es aceptable para trabajar en banda W. 
Los resultados obtenidos se han considerado correctos y los efectos de fabricación se 
intentarán corregir en la fabricación de la segunda transición.  
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5.3 Transición para dispositivos activos sin encapsular 
 
Se ha obtenido un comportamiento aceptable de las medidas de la primera transición, 
se ha hecho una posible lista de efectos aparecidos durante el procesos de fabricación 
de la primera transición que se han intentado corregir para la fabricación de la 
segunda transición.  
En la segunda transición fabricada se ha medido qué efecto real tienen las aperturas 
laterales del canal donde va colocada la línea microstrip, se han diseñado para la 
colocación del circuito de alimentación del dispositivo. 
5.3.1 Medida transición guía de onda- línea microstrip-guía de onda con 
las aperturas laterales 
En la siguiente figura se puede ver la medida de transmisión de la segunda transición 
con el RT/Duroid 5880. 
 
Figura 5.8 Medida transmisión de la segunda transición RT/Duroid 5880 
 
Como ocurre con la medida de transmisión de la primera transición con el mismo 
sustrato,  se obtiene un comportamiento aceptable en casi toda la banda W. 
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En el margen de frecuencias entre 89 y 106.2 GHz se han obtenido unas pérdidas 
menores a 3 dB. 
A la frecuencia de 94 GHz se obtienen unas pérdidas de 2.85 dB, 1.42 dB por cada 
transición. 
Se ha observado que las medidas son estables al encaje entre las guías de onda con los 
cabezales del analizador de redes, lo que nos indica que el encaje mecánico es 
adecuado. 
Sigue apareciendo una frecuencia de resonancia a 85 GHz, que concuerda con la 
frecuencia de resonancia que aparecía a 80 GHz en la primera transición.  
Cuando la señal empieza a tener unas pérdidas de transmisión superiores a las 
aceptables, puede indicar que empieza a transmitirse el segundo modo. 
A frecuencias inferiores a 89 GHz se tiene un comportamiento no aceptable para los 
requerimientos de la transición; aparte de tener pérdidas superiores a 3 dB, aparecen 
dos frecuencias de resonancia. 
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Capítulo 6 
 
CONCLUSIONES Y LÍNEAS FUTURAS 
 
6.1 Conclusiones 
 
Este proyecto se ha centrado en el diseño de transiciones líneas microstrip a guía de 
onda, transición back-to-back, optimizando su respuesta en toda banda W. 
Inicialmente se ha investigado la estructura y el comportamiento de las transiciones 
realizables con la fresadora a frecuencias en que la longitud de onda comporta 
dimensiones constructivas del orden de pocos milímetros. Se han utilizado los 
conocimientos y experiencia del grupo investigador para el diseño de transiciones a 
más baja frecuencia, y algunos detalles de publicaciones científicas recientes. 
Las dificultades principales aparecidas durante la realización del proyecto estuvieron 
relacionadas con el proceso de fabricación de la transición y de las líneas microstrips. 
En el caso de fabricación de la transición, la criticidad de las tolerancias mecánicas 
asociadas con la fresadora. También son críticas las dimensiones de las líneas 
microstrip, afectadas con la resolución del equipo de fotolitografía. 
La transición back-to-back fue realizada a partir de la unión de dos guías de onda WR-
10 y una línea microstrip.  
A partir de este punto, se diseñó y simuló, paso a paso, hasta obtener un diseño 
óptimo de la transición. En primer lugar, se estudió el comportamiento de una 
transición guía de onda - línea microstrip, para tener adaptada la línea microstrip. En 
segundo lugar, se terminó de diseñar toda la transición back-to back; y a partir de las 
simulaciones se comprobó cuál era el sustrato que mejor se adaptaba.  
En la literatura científica [bibliografía 2] se propone realizar un prototipo de transición 
basado en cuarzo, al no disponer de los equipos necesarios para ser moldeado y 
debido a su alto coste, se desestimó esta opción. En la publicación científica 
[bibliografía 4], dónde se presentan las soluciones con otro tipo de materiales, se 
observa que las pérdidas medias obtenidas se aproximan a las presentadas, el sustrato 
escogido es aceptable en toda la banda de trabajo W. 
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El diseño de la transición back-to-back tuvo que ser modificado para adaptarse a las 
limitaciones de fabricación. 
Se hizo un análisis  de efectos aparecidos durante el proceso de fabricación, y un 
estudio de sus consecuencias en la respuesta final de la transición. 
Al trabajar con resoluciones del orden de centenares de micrómetros , no se sabía 
exactamente el impacto del desajuste que ocasionaba el hecho de juntar las dos piezas 
que forman la transición, añadido a la dificultad del hecho que no se tenía experiencia 
previa. 
En el diseño de cualquier componente electrónico, sistemas de adquisición/envío de 
señales, se intenta siempre minimizar su tamaño para reducir el volumen total del 
instrumento o dispositivo. A consecuencia del tamaño de la rosca de los tornillos que 
sujetan las dos piezas, en la primera transición la longitud de la guía de onda hubiera 
sido menor. En la segunda transición la longitud de la guía de onda ha sido aumentada 
debido al tamaño de la rosa del pasa-muros. 
Se realizó el setup de medida para la primera transición. Después de comprobar la 
funcionalidad de la transición y la validación de los resultados obtenidos, se ha puesto 
en marcha la segunda parte del proyecto. 
La segunda etapa del proyecto fue ideada para el diseño de colocación de un 
dispositivo activo sin encapsular en la transición, un amplificador de media potencia en 
este caso. En el diseño de la colocación del dispositivo se tuvo que tener en cuenta, 
bajo criterios económicos: de qué modo se le debe hacer llegar la alimentación, cuáles 
son los componentes electrónicos y mecánicos necesarios. 
En esta segunda etapa se llegó a comprobar qué efectos tienen las aperturas laterales. 
Se comprobó si los efectos de fabricación aparecidos en la primera transición se han 
podido corregir, y qué nuevos efectos aparecen. 
En las simulaciones se ha observado un buen comportamiento de la transición back-to-
back en toda la banda W. En las medidas experimentales, se ha podido ver un buen 
funcionamiento en el margen de frecuencias 85-108 GHz. La diferencia de pérdidas de 
las simulaciones a las medidas experimentales es de aproximadamente 1 dB, está 
diferencia es pequeña teniendo en cuenta que las condiciones de simulación 
referentes al sustrato están referenciadas a su frecuencia de trabajo óptima. 
Se ha aprendido a utilizar el Ansoft HFSS para el diseño y simulación de cada una de las 
estructuras de la transición, así como el Rhinoceros para el diseño definitivo de toda la 
pieza que integra la transición, los agujeros donde deben ir colocados los tornillos y los 
tetones de la guía de onda. Finalmente, se ha aprendido a utilizar el Altium Designer 
Summer para el diseño de las líneas microstrips. 
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Personalmente, estoy muy satisfecho de haber realizado este proyecto. La teoría 
básica vista a lo largo de la carrera he terminado aplicándola al proyecto. Aparte, se ha 
tenido que hacer un estudio teórico sobre el qué es y qué utilidades tienen una 
transición. A lo largo del proyecto he estado utilizando software para el diseño y 
simulación de la transición, investigando cómo funcionan los equipos de fabricación de 
líneas microstrips y el equipo para fresar, y finalmente, he utilizado un analizador de 
redes para realizar las medidas.  
 
6.2 Líneas futuras 
 
Después de comprobar qué efecto tienen los bondings en banda W, interesaría testear 
el comportamiento de diferentes dispositivos. De este modo llegar a construir un 
sistema de transmisión y adquisición de datos, un emisor y receptor, a 94 GHz.  Una 
conjunto de dispositivos que se podrían probar serían: un low noise amplifier, un filtro, 
un multiplicador/divisor de frecuencias. 
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A.1 HIGH FREQUENCY STRUCTURE SIMULATOR 
(HFSS) 
 
Actualmente la tecnología evoluciona muy rápidamente, con un aumento en la 
velocidad de los dispositivos, frecuencias, reducción de tamaños y aparición de nuevos 
materiales que han de incidir en una mejora en la simulación de estructuras. 
HFSS es un software capaz de trabajar a altas frecuencias, obteniendo una gran 
precisión y capacidad de adaptarse a los nuevos cambios, reduciendo costes de 
fabricación. 
A partir de la simulación de las estructuras, se permite un análisis y post procesado de 
los resultados obtenidos, conlleva un ahorro de tiempo en el diseño de la fabricación. 
Sobre la geometría del diseño, con HFSS se pueden definir unas variables locales que 
permiten realizar barridos de frecuencia de cada una de las dimensiones de la 
estructura. Así se encuentra cuáles son las medidas óptimas. 
Por otro lado, HFSS tiene una gran capacidad de extraer los datos obtenidos de las 
simulaciones en múltiples formatos.  
En este proyecto, los datos a analizar son los parámetros S. La solución adoptada es 
“Driven Setup”, que permite calcular los parámetros S de estructuras pasivas a altas 
frecuencias. La matriz de parámetros S está expresada en términos de potencia 
incidente y reflejada. 
Es necesario saber qué tipo de excitación marcará el flujo de energía dentro de la 
estructura, especificando las fuentes de campo eléctrico e indicando los puertos de 
entrada y salida de la estructura. El tipo utilizado es el "Wave Port" con un sólo modo 
de propagación, el modo fundamental. 
 
Figura A.1.1 Waveport de la guía de onda 
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Se puede observar la distribución del campo eléctrico, en un momento determinado, a 
una frecuencia de trabajo de 94 Ghz: 
 
Figura A.1.2 Distribución del campo eléctrico en la transición 
 
El barrido de frecuencia utilizado es el "Fast Frecuency Sweep". 
Utilizar el tipo de barrido Discrete comportaría un esfuerzo computacional elevado, se 
debería calcular cada uno de los puntos del barrido en un margen de frecuencias de 
75-111 Ghz y con un paso de 0.5 Ghz. 
Las variables locales utilizadas en la primera transición son las siguientes: 
 
Tabla A.1.1 Diferentes variables locales del HFSS 
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-w:  · ( k sea número real) para indicar la anchura de la línea de la microstrip. 
-wp: anchura del puerto de la microstrip. 
-t17: espesor de la línea de la microstrip. 
-xs, foraty: anchura de la microstrip y del agujero de la guía de onda. 
-ys: longitud de la microstrip. 
-t127: espesor del sustrato de la microstrip. 
-yg: longitud del puerto de la microstrip. 
-zp: amplitud del puerto de la microstrip. 
-yg,zg,xg: medidas de la wr-10. 
-lambda: lambda de la guía de onda. 
-fp: distancia teórica de la microstrip a la pared de la guía de onda. 
-despy: desplazamiento de la microstrip respecto al punto teórico donde tendría que 
colocarse. 
-foraty: grosor del agujero hecho a la guía de onda para colocarle la microstrip. 
-radi: parte añadida a la longitud de la guía de onda para darle un formato de 
fabricación. 
Los resultados obtenidos se exportan en formato .csv, para poder ser tratados con 
Matlab. En la siguiente tabla muestra un ejemplo de estos datos: 
 
Tabla A.1.2 Formato de salida .csv del HFSS 
A.1 HIGH FREQUENCY STRUCTURE SIMULATOR (HFSS) 
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También se puede exportar toda la estructura para reducir tiempos de diseño, la 
extensión usada  es .step y el software utilizado es el Rhinoceros. 
 
Figura A.1.3 Formato de salida .step del HFSS modificado con el Rhinoceros 
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A.2 SIMULACIONES DE LA TRANSICIÓN SIN TENER 
EN CUENTA LOS PARÁMETROS DE FABRICACIÓN 
 
 
 
 
Figura A.2.1 Transición sin tener en cuenta las condiciones de fabricación 
En la anterior figura se observa el diseño de simulación de la primera transición sin 
tener en cuenta las condiciones de fabricación. 
No se consideran parámetros de fabricación: 
- La guía de onda termina en pared plana. 
- La anchura del canal dónde se coloca la línea microstrip es  menor que 1.1 mm. 
La estructura simulada para cada uno de los tipos de substrato es la misma. En el caso 
de que pueda ser fabricada, reduce costes de fabricación. 
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A continuación se presentan los resultados simulados de la transición sin tener en 
cuenta los parámetros de fabricación. 
- RT/Duroid 5880 
En la siguiente figura se presenta la simulación de reflexión y transmisión con el 
RT/Duroid 5880. 
 
 
Figura A.2.2 Parámetros S11 y S12 en condiciones óptimas RT/Duriod 5880 
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En las dos gráficas se observa que en la frecuencia de 93 GHz, próxima a la frecuencia 
de trabajo de 94 GHz, se presentan los resultados óptimos. En el caso del parámetro 
S11 un valor mínimo de -40.61 dB, y para el parámetro S12 un máximo de -0.0337 dB. 
S11 (93 GHz)= -40.61 dB= S22 (93 GHz) 
S12 (93 GHz)= -0.0337 dB= S21 (93 GHz) 
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- CLTE-XT 
En la siguiente figura se presenta la simulación de reflexión y transmisión con el CLTE-
XT. 
 
 
Figura A.2.3 Parámetros S11 y S12 en condiciones óptimas CLTE-XT 
En las gráficas se aprecia que tanto el valor mínimo como máximo de los parámetros 
S11 y S12 están desplazados 7 GHz, 87.5 GHz, respecto a la frecuencia de trabajo 
deseada. 
A una frecuencia superior a los 108 GHz los resultados presentados en el parámetro S11 
son inferiores a los mínimos aceptables. A la misma frecuencia, en el parámetro S12 la 
señal queda atenuada. 
S11 (87.5 GHz)= -25.19 dB = S22 (87.5 GHz) 
S12 (87.5 GHz)= -0.1234 dB = S21 (87.5 GHz) 
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-  RO3003 
En la siguiente figura se presenta la simulación de reflexión y transmisión con el 
RO3003.
 
 
Figura A.2.4 Parámetros S11 y S12 en condiciones óptimas RO3003 
 
En las gráficas se puede ver que tanto el valor mínimo como máximo de los 
parámetros S11 y S12 están desplazados 8 GHz, 86 GHz, respecto a la frecuencia de 
trabajo deseada. 
S11 (86 GHz)= -41.3139 dB = S22 (86 GHz) 
S12 (86 GHz)= -0.0539 dB = S21 (86 GHz) 
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- ULTRALAM 2000 
En la siguiente figura se presenta la simulación de reflexión y transmisión con el 
ULTRALAM 2000.
 
 
Figura A.2.5 Parámetros S11 y S12 en condiciones óptimas Ultralam 2000 
 
En las gráficas anteriores se observa un valor mínimo de -54.52 dB en el parámetro S11, 
y un valor máximo de -0.0729 dB en el parámetro S12 a una frecuencia de 92 GHz. 
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TABLA COMPARATIVA 
94 GHz sin condiciones de fabricación S11 (dB) S12 (dB) 
RT/Duroid 5880 -30,10 -0,038 
CLTE-XT -12,42 -0,3824 
RO 3003 -13,21 -0,27 
ULTRALAM 2000 -25,05 -0,1 
   
94 GHz en condiciones de fabricación   
RT/Duroid 5880 -21,95 -0,0642 
CLTE-XT -18,43 -0,2 
RO 3003 -15,5 -0,19 
ULTRALAM 2000 -34,8 -0,078 
 
Tabla A.2.1 Comparativa de la transición con y sin condiciones de fabricación 
 
En la tabla anterior se compara los resultados obtenidos de la simulación de la 
transición en el caso de considerar los parámetros de fabricación y sin considerarlos. 
En el caso del RT/Duriod 5880: los resultados sin condiciones de fabricación son 
mejores. 
En el caso del CLTE-XT: sin considerar las condiciones de fabricación se presenta una 
gráfica sin saltos bruscos entre muestras, en frecuencias superiores a los 100 GHz. 
En el caso del RO 3003: con condiciones de fabricación presenta un ancho de banda 
menor. 
En el caso del ULTRALAM 2000: los resultados de la simulación, en los dos casos, son 
los más parecidos a lo largo de la banda de interés. 
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A.3 OTROS TIPOS DE SUSTRATO UTILIZADOS EN LA 
SIMULACIÓN DE LA TRANSICIÓN 
 
Como se comenta en el apartado 3.4, en este anexo se presentan diferentes tipos de 
sustrato para observar su comportamiento, según su constante dieléctrica y su 
espesor, y se observa cuál se comporta mejor en banda W. 
La estructura realizada por cada una de las simulaciones es la misma, para evitar costes 
de fabricación en el caso de que al medir un tipo de sustrato no tenga buen 
comportamiento. 
A.3.1 CLTE-XT 
Con una constante dieléctrica de 2.89 y un espesor de 0.238 mm. 
En la siguiente figura se presentan los resultados de simulación en transmisión y 
reflexión del CLTE-XT. 
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Figura A.3.1 Parámetro S11 y S12  CLTE-XT 
 
Los resultados presentados en el parámetro S11 se ajustan a las especificaciones en el 
margen de frecuencias de 75-107 GHz.  
En la margen 107-111 GHz, los resultados presentados no son válidos, la señal de 
retorno afecta a la señal deseada. 
La frecuencia de trabajo de la transición no es próxima a los 94 GHz. Los resultados son 
correctos ya que en dicha frecuencia se presentan unas pérdidas de retorno superiores 
a 10 dB. 
Los resultados presentados en el parámetro S12 se encuentran dentro de las 
especificaciones en toda banda W. Cabe destacar que a partir de 107 GHz la señal 
empieza a atenuarse. 
Con este tipo de sustrato, el margen de frecuencias óptimo es de 75-107 GHz 
A la frecuencia de 94 GHz se presentan los siguientes resultados experimentales: 
S11= S22=-18.43 dB 
S12= S21=-0.2 dB 
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A.3.2 RO3003 
Con una constante dieléctrica de 3 y un espesor de 0.127 mm. 
En la siguiente figura se presentan los resultados de simulación en transmisión y 
reflexión del RO3003. 
 
 
Figura A.3.2 Parámetro S11 y S12 RO3003 
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Parámetro S11: 
Los resultados presentados en el parámetro S11 no se ajustan a las especificaciones 
requeridas a altas frecuencias. El margen de frecuencias de interés de 75-109 GHz, a 
una frecuencia superior a los 109 GHz la señal de retorno afecta a la señal deseada. 
Parámetro S12: 
Los resultados presentados están dentro de las especificaciones requeridas. Cabe 
destacar que la señal empieza a atenuarse a 109 GHz. 
Con este tipo de sustrato, el margen de frecuencias óptimo es de 75-109 GHz. 
A la frecuencia de 94 GHz se presentan los siguientes resultados experimentales: 
S11= S22=-15.5 dB 
S12= S21=-0.19 dB 
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A.3.2 Ultralam 2000 
Con una constante dieléctrica de 2.4 y un espesor de 0.101 mm. 
En la siguiente figura se presentan los resultados de simulación en transmisión y 
reflexión del Ultralam 2000. 
 
 
Figura A.3.3 Parámetro S11 y S12 Ultralam 2000 
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Parámetro S11: 
Los resultados presentados se ajustan a las especificaciones mínimas requeridas en la 
banda de interés. 
Parámetro S12: 
Hay pocas pérdidas de transmisión en la banda de interés. 
Existe una frecuencia de trabajo de 95 GHz.  
A la frecuencia de 94 GHz se presentan los siguientes resultados experimentales: 
S11= S22=-34.8 dB 
S12= S21=-0.078 dB 
TABLA COMPARATIVA 
94 GHz S11 (dB) S21 (dB) 
RT/Duroid 5880 -27,25 -0,042 
CLTE-XT -18,43 -0,2 
RO 3003 -15,5 -0,19 
ULTRALAM 2000 -34,8 -0,078 
 
 
 
 
 
             Tabla A.3.1 Comparativa entre diferentes tipos de sustratos 
 
En la tabla anterior se pueden observar los diferentes resultados de las simulaciones 
para cada uno de los tipos de sustratos. 
Existe una similitud entre dos pares de sustrato, el CLTE-XT y el RO 3003 dónde son los 
que presentan peores resultados; y el RT/Duroid 5880 y el Ultralam 2000 que son los 
que mejores resultados presentan en las simulaciones. 
Que el RT/Duroid 5880 sea el que presenta mejores resultados era previsible antes de 
realizar las simulaciones, es el que tiene menor factor de disipación, 0.0004. El 
Ultralam 2000 es el sustrato que menor espesor tiene, pero presenta un alto factor de 
disipación, 0.0022. 
El CLTE-XT presenta un peor comportamiento en banda W, es el que tiene un mayor 
espesor. 
El RO3003 presenta un alto factor de disipación, teniendo como referencia el 
RT/Duroid 5880. 
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A.4 SIMULACIONES PARA LA OBTENCIÓN DEL 
DISEÑO ÓPTIMO DE LA TRANSICIÓN 
 
En este anexo se presentan diversas simulaciones de la transición y de la unión de las 
dos. Han sido de utilidad para la obtención de un diseño óptimo de la transición back-
to-back. 
Las simulaciones que se presentan en este anexo con el CLTE-XT, los resultados 
obtenidos son válidos para los otros tipos de sustrato. 
 
 
1- Desplazar el centro de la microstrip a una distancia superior de λg/4 del 
cortocircuito. 
 
Figura A.4.1 Dirección desplazamiento de la línea microstrip y del canal 
 
 
 
 
 
 
 
 
A.4 SIMULACIONES PARA LA OBTENCIÓN DEL DISEÑO ÓPTIMO DE LA TRANSICIÓN 
 
112 
 
1.1- Desplazar 200 um respecto a la posición inicial. 
 
En la siguiente figura se presenta la simulación de reflexión y transmisión en el 
caso de desplazar 200 um. 
 
Figura A.4.2 Parámetros S11 y S12 desplazado 200 um 
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1.2- Desplazar 700 um del cortocircuito respecto a la posición inicial. 
En la siguiente figura se presenta la simulación de reflexión y transmisión en el 
caso de desplazar 700 um. 
 
  
 
Figura A.4.3 Parámetros S11 y S12 desplazado 700 um 
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TABLA COMPARATIVA 
94 GHz en la posición inicial S11 (dB) S12 (dB) 
CLTE-XT -18,43 -0,2 
   
94 GHz desplazado 200 um S11 (dB) S12 (dB) 
CLTE-XT -9,3 -0,68 
   
94 GHz desplazdo 700 um S11 (dB) S12 (dB) 
CLTE-XT -2,62 -3,74 
 
 
 
 
   Tabla A.4.1 Comparativa de la transición en la posición inicial y desplazada 
 
Se puede observar que, mientras se aleja el centro de la línea microstrip del 
cortocircuito, no hay un buen comportamiento de la transición. 
En los resultados presentados para un desplazamiento de 200 um se puede observar 
que, en el parámetro S11, están al límite según las especificaciones requeridas. A partir 
de 101 GHz los resultados de los dos parámetros no cumplen las especificaciones.  
En el caso de desplazar 700 um el centro de la línea microstrip respecto a la posición 
inicial, los valores presentados no son aceptables, hay muy pocas pérdidas de retorno, 
y las pérdidas de transmisión superan los 3 dB. 
A partir del estudio teórico, os resultados obtenidos son los esperados, cómo más 
alejada del cortocircuto se sitúe la línea microstrip más pérdidas presenta debido a la 
desadaptación. Esos resultados se repiten con una periodicidad de (S + 1) · f/4 +
PQ_O.  
Se aconseja colocar la línea microstrip a f/4, con n=0, del cortocircuito para evitar las 
reflexiones. 
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2- La línea microstrip no esté confinada. 
En la siguiente figura se presentan la simulación de reflexión y transmisión en el caso 
de que la línea microstrip no esté confinada. 
 
 
Figura A.4.4 Parámetros S11 y S12 considerando que la línea microstrip está en el vacío 
 
Se observa que existen muchas pérdidas de transmisión debido a la radiación del 
campo hacia al exterior. 
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3- Incrementar/disminuir la anchura del sustrato de la línea microstrip. Sólo se 
tiene en cuenta el parámetro de transmisión. 
 
Figura A.4.5 Transición con una anchura del canal de 1.6 mm 
 
En la siguiente figura se presenta la simulación de transmisión en el caso de que se 
incremente/disminuye la anchura del sustrato de la línea microstrip.
 
Figura A.4.6 Parámetros S12 con varios valores de la anchura de la línea microstrip 
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Al hacer más ancha la línea microstrip y desplazando su centro más allá de f/4 del 
cortocircuito, la respuesta en frecuencia se va desplazando y llega a cierto punto que 
se repiten resultados, como se ha visto en el punto 1 de este anexo. 
Con una anchura de 0.9 mm, se aprecia que no aparece ninguna frecuencia de 
resonancia en la banda de interés. Al ampliar el valor de la anchura, valores por encima 
de 1.1 mm, aparecen frecuencias de resonancia. Esos resultados obtenidos no se 
adecuan a los que se quieren llegar a obtener. 
Cuando más grande es la anchura de la línea microstrip, mayores son las pérdidas de 
transmisión en valor medio. 
Una anchura máxima del canal para el diseño de la transición es de 1.1 mm, la anchura 
mínima lo delimita la línea de adaptación de la línea microstrip. 
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4- Incrementar la longitud, hasta los 20 mm, de la línea microstrip para colocar los 
dos flange de la guía una al lado de la otra. 
 
Figura A.4.7 Como quedaría la transición si se colocaran los dos flange en la misma cara 
 
-Simulación Transmisión: 
 
Figura A.4.8 Parámetros S12 incrementando la longitud de la línea microstrip 
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Se comprueba que los resultados obtenidos son los esperados, a cuanta más longitud 
tiene la línea microstrip hay más pérdidas de transmisión. 
A la frecuencia de 94 GHz se obtienen estos resultados experimentales: 
S12= S21=-0.2868 dB 
Se desestima el diseño de las dos guías en paralelo para el diseño de la transición. 
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5- Desplazando la línea microstrip arriba-abajo 
5.1- Colocar la línea microstrip en posiciones superiores respecto la posición 
óptima. 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura A.4.9 Colocación de la línea microstrip lo más arriba posible 
 
-Simulación Transmisión: 
 
Figura A.4.10 Parámetro S12 desplazando la línea microstrip hacia arriba 
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5.2- Colocar la línea microstrip en posiciones inferiores respecto la posición 
óptima. 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura A.4.11 Colocación de la línea microstrip lo más abajo posible 
 
-Simulación Transmisión: 
 
Figura A.4.12 Resultados parámetro S12 desplazando la línea microstrip hacia abajo 
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En los dos casos se observa que, si no se tiene bien colocada la línea microstrip 
respecto al punto central de la cara de la guía de onda se obtienen más pérdidas. Esto 
es debido a que en el modo TE10 la intensidad del campo es mayor en el centro que en 
los lados. 
Subir/bajar la microstrip respecto el centro,  se obtienen unos resultados bastante 
distintos porque la cavidad que forma el plano de masa de la microstrip con la guía es 
diferente para cada uno de los dos casos. Los resultados serían simétricos si solo si 
dejáramos los resultados obtenidos en uno de los dos casos, y en el otro caso 
giráramos la microstrip 180º. 
Cuando se fabrique la transición es importante que la fresa no profundice mucho, para 
que evitar pérdidas debido al proceso de fabricación. 
 
6- Colocación de la microstrip no simétricamente respecto las dos guías, sin mover el 
plano de masa. 
 
Figura A.4.13 Colocación de la línea microstrip no simétrica entre guías 
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-Simulación Transmisión: 
 
Figura A.4.14 Parámetro transmisión colocando la línea microstrip no simétrica entre guías 
 
El no tener bien colocada el centro de la microstrip con el centro del canal, comporta 
una desadaptación de la línea de la microstrip. 
Cuando se coloque la línea microstrip en el canal es importante tenerla bien centrada. 
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7- En este punto se va a presentar qué sucede si en el proceso de fabricación de la 
línea microstrip, los dos clichés no quedan colocados simétricamente en el sustrato. 
También hacen referencia al caso de no colocar bien la línea microstrip en el canal, y 
parte del plano de masa queda dentro la guía de onda. 
Los resultados presentados hacen referencia al RT/Duroid 5880. 
-Simulación Transmisión: 
 
Figura A.4.15 Parámetro transmisión colocando plano de masa en la guía 
 
Se puede comprobar: 
1- Se tiene que centrar bien la línea microstrip en el canal para que el plano de 
masa no afecte. 
2- Se debe colocar bien los dos clichés en cada una de las dos bandas del sustrato. 
El efecto que parte del plano de masa de la línea microstrip esté colocado en la guía de 
onda es :este plano de masa hace de pared a la energía que le llega a través de la guía 
y por lo tanto no llega toda la energía a la línea microstrip. 
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A.5 SETUP DE MEDIDA  
 
En este anexo se presentan los pasos a seguir para medir la transición con el analizador 
de redes. 
En la siguiente figura se describen los diferentes elementos del sistema de medida. 
 
A.5.1 Setup de medida 
 
El analizador de redes es un instrumento de medida capaz de analizar todas aquellas 
propiedades de reflexión y transmisión de las señales eléctricas. Incluye dos puertos, 
un panel de control y una pantalla dónde se presentan los resultados medidos. El 
analizador utilizado proporciona potencia en un margen de frecuencias comprendido 
entre los 10 MHz hasta los 60 GHz. 
Debido a que el analizador de redes no trabaja en el margen de frecuencias deseadas, 
se utilizan unos cabezales que desplazan la frecuencia a la que trabaja el analizador en 
banda W en el emisor, y en el receptor hace la operación contraria. Debe haber una 
compatibilidad entre el analizador de redes y los cabezales para que se pueda trabajar 
correctamente a las frecuencias deseadas. 
La conexión entre el analizador de redes con el cabezal es mediante cables coaxiales, 
son los que menores perdidas de transmisión producen a las frecuencias que 
proporciona el analizador. No se usan guías de onda porque el tamaño de esas, a las 
frecuencias que trabaja el analizador, son demasiado grande. 
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Medidas 
Es necesario realizar una configuración y calibración del equipo antes de realizar las 
medidas. La calibración se usa para prevenir los efectos de pérdidas y las distorsiones 
debidas al cableado. 
Se debe elegir en el analizador un margen de frecuencias, frecuencia inicial 75 GHz y 
frecuencia final 110 GHz. Escoger un número de puntos que nos definirá la resolución 
de la medida, cuanto más números de puntos se escojan más lenta será la medida. 
El calibrado del equipo se realiza interconectando, mediante guías de onda, cada uno 
de los dos cabezales. En el analizador de redes se le debe indicar el parámetro a medir, 
S21. La señal que aparecerá por pantalla será la señal de referencia, se le indica al 
analizador. 
Una vez calibrado y preparado el instrumento de medida, se procede a colocar entre 
los dos cabezales el componente a medir. Si la señal no aparece por pantalla, se tiene 
que auto calibrar la señal. 
 
Adquisición de los resultados de la medida 
Se puede obtener los datos del analizador, para ser tratados a posteriori, conectándolo 
a un ordenador y usando el MATLAB. 
clear all, clc, close all 
  
load transi1.mat 
  
tS21=S21; 
tS11=S11; 
  
load ref_transi1.mat 
  
rS21=S21; 
rS11=S11; 
  
figure(1) 
plot(f./1e9,20*log10(abs(tS21./rS21))) 
  
figure(2) 
plot(f./1e9,20*log10(abs(tS11))) 
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Se pueden obtener los datos de la medida guardando la gráfica que sale por el 
analizador en formato .s2p. Se borran los datos de la cabecera, hacen referencia a las 
características del analizador, y se cargan los datos del fichero en el MATLAB. 
A partir de un código como el siguiente se obtiene la gráfica vista en el analizador. 
clear all; 
load mesura.s2p //se cargan los datos del fichero mesura.s2p en la base de datos 
actual del matlab  
 
frec=mesura(:,1); //en la primera columna aparecen todo el margen de frecuencias 
medidas y se guardan sus valores en la variable frec 
S21=mesura(:,4:5); // en la cuarta y quinta columna aparecen los resultados de la 
medida, la parte real y la imaginarea del parámetro S21 
rS21=S21(:,1); 
iS21=S21(:,2); 
TS21_1=rS21+1*i*iS21; 
plot(frec./1e9,20*log10(abs(TS21_1))) //aparece la gráfica de la medida, en el eje 
de abscisas la frecuencia y en el de 
ordenadas el resultado de la medida 
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A.6 OTRAS MEDIDAS 
 
En este anexo se presentan un conjunto de medidas de la primera y segunda 
transición.  
En estas medidas se utilizó líneas microstrips desadaptadas, o se utilizó celo en lugar 
de epoxy para sujetar la línea microstrip en el canal, presentan un comportamiento no 
deseado. 
Todas las medidas están realizadas con el RT/Duroid 5880. 
Se utiliza el celo para reducir el tiempo entre medidas. 
 
Referentes a la primera transición fabricada 
En este apartado se presentan una serie de medidas de la primera transición. 
Para las dos primeras medidas se debe tener en cuenta: 
- La línea microstrip utilizada no contenía plano de masa. 
- La línea microstrip desadaptada a 46 Ω, presenta irregularidades en su diseño. 
- Para colocar la línea microstrip en el canal se utilizó un celo de doble cara. Ese 
celo tiene un cierto espesor y la línea microstrip no hace contacto con el latón. 
- Efectos en el corte de la línea microstrip. 
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Primera medida 
La línea microstrip no está bien centrada respecto las dos guías, está desplazada 0.19 
mm hacia la izquierda. 
Figura A.6.1 Colocación de la línea microstrip no centrada 
 
En la siguiente figura se presenta una medida de transmisión dónde la línea microstrip 
no está bien centrada. 
 
Figura A.6.2 Primera medida de prueba de transmisión del RT/Duroid 5880 
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En este caso, se presenta un promedio de unos 2 dB de pérdidas, 1 dB por cada 
transición, en la banda de 75 a 100 GHz. 
Las pérdidas superan los 3 dB a partir de 100 GHz. 
 
Segunda medida 
En la segunda medida realizada, se intentó colocar la línea microstrip lo más centrada 
posible. 
En la siguiente figura se presenta una medida de transmisión dónde la línea microstrip 
está bien colocada. 
 
Figura A.6.3 Segunda medida de prueba de transmisión del RT/Duroid 5880 
 
En este segundo caso, en el margen de frecuencias de 75 a 100 GHz se presenta un 
valor medio de pérdidas de 1.5 dB. 
En el margen de 100 a 110 GHz, se presentan valores próximos a los 3 dB de pérdidas . 
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Comparación entre las dos medidas 
Como se puede ver en el anexo 4 apartado 6,  es de esperar que en la primera medida 
se presenten más pérdidas respecto a la segunda, debido a la desadaptación de la 
línea microstrip. 
Tener bien ajustada la línea microstrip, para que esté simétrica con las dos guías, se 
puede llegar a presentar una ganancia promedio de 0.5 dB con un desajuste de 0.19 
mm. 
Tercera medida 
En este punto se observa la importancia de tener un bien encaje de la transición con el 
cabezal del analizador de redes. 
En la siguiente figura, se comprueba que sucede si sólo se coloca la transición sin tener 
puestos los tetones de la guía, prueba1. Colocando los tetones, prueba2. Tener bien 
encajada la transición con el cabezal del analizador de redes, prueba3. 
 
Figura A.6.4 Diferentes pruebas de medida según el encaje de la transición con el cabezal 
 
Se puede observar que los resultados son los esperados. Cuanto mejor es el encaje 
entre la transición y el cabezal, hay menos pérdidas de transmisión. Es debido a que la 
energía entra directamente por la entrada de la guía de onda y no radia hacia al 
exterior antes de entrar. 
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Referentes a la segunda transición fabricada 
Primera medida 
En esta primera medida se va a comprobar que efecto aparece al no tener un punto de 
referencia, preciso, para colocar la línea microstrip. 
 
Figura A.6.5 Colocación incorrecta de la primera línea microstrip de la segunda transición 
 
 
Figura A.6.6 Medida transmisión con la segunda transición,  colocación incorrecta 
 
Se puede comprobar que no presenta señal transmitida en la transición en toda la 
banda W, a 94 GHz se presenta un valor de -30 dB en el parámetro S12, es despreciable. 
La línea microstrip no capta la señal que proviene de la guía de onda, probablemente  
haya un cortocircuito entre la línea microstrip y el latón. 
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Segunda medida 
Debido a que no se presenta señal transmitida en la transición, lo que se va a 
corroborar es el efecto de no tener bien colocada la línea microstrip en el canal o en 
otro caso, debido a la creación de las aperturas laterales no se transmite energía. Se va 
a colocar la línea microstrip en el lado opuesto de donde se debería colocar, colocar el 
plano de masa de la línea microstrip en el sitio donde tendría que ser el techo de la 
línea microstrip bien colocada. 
 
Figura A.6.7 Medida transmisión con la segunda transición,  colocación al revés 
 
Se puede observar que teniendo una referencia clara del canal hay transferencia de 
señal. Indica que si no se presenta señal transmitida es debido a que no se tiene una 
buena colocación de la línea microstrip en el canal donde se produce un cortocircuito. 
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Tercera medida 
En esta medida se ha intentado colocar mejor la línea microstrip en el canal. Debido a 
la flexibilidad del sustrato no termina de quedar perfecto. 
 
Figura A.6.8 Colocación semicorrecta de la primera línea microstrip de la segunda transición 
 
 
Figura A.6.9 Medida transmisión de la segunda transición, colocación semicorrecta 
 
Con el resultado presentado, se observa la diferencia de intentar colocar mejor la línea 
microstrip en el canal. A una frecuencia de 94 GHz se presentan unas pérdidas de 4 dB, 
2 dB por cada transición. 
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A.7 PROCESO DE FABRICACIÓN DE LA LÍNEA 
MICROSTRIP 
En este anexo se pretende explicar el proceso de fabricación de la línea microstrip. 
Este proceso es aplicable para todo tipo de sustrato. 
Antes de empezar se deben seguir dos pasos previos: 
1- Sensibilizar el sustrato para conseguir que tenga las caras sensibles a la luz. 
2- Fabricar el clichés mediante la técnica del photoplotter debido a la alta 
resolución requerida. 
a. Pasos a seguir desde el diseño de la línea microstrip, en formato  gerber, 
hasta la obtención del plotter: 
i. Abrir el gerber con el programa Gervb2bitmap para crear un 
archivo con extensión .fpf (fotoplotterfile), se le aplica una 
resolución 2032x1016. 
ii. El programa FPFviewer se utiliza para ver que el bitmap esté 
bien creado. 
iii. El RUN PHOTOPLOTTER, es un programa de configuración sobre 
el archivo.fpf. Se le indica la resolución, que debe ser la misma 
que la aplicada con el programa Gervb2bitmap. Se le aplica cual 
es la potencia del haz de luz. Se le indica que tipo de 
sensibilizado se quiere, caso negativo. 
El trabajo técnico en el laboratorio de química es el siguiente: 
1- Apagar todos los focos de luz excepto la luz verde. 
2- Imprimir el archivo.fpf al photoplotter. 
3- Aplicar 55 segundos de revelado. 
4- Aplicar 60 segundos de fijador 
En este momento se pueden abrir las luces. Se aclara con agua durante 10 minutos y 
se deja secar. 
A partir de ahora ya se trabaja con el sustrato y solamente se enciende luz amarilla. 
1- Recortar un trozo de sustrato. 
2- Recortar "film sec" fotosensible teniendo en cuenta que es negativo. 
3- Introducir el "film sec" en la laminadora sobre el sustrato a 110 ºC. 
En este momento se tiene el clichés y el sustrato sensibilizado para empezar el proceso 
de fabricación. 
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1- El isolado: proceso que se le aplica luz a las caras sensibilizadas. 
a. Para isolar se tiene que juntar el correspondiente clichés para cada una 
de las dos caras del sustrato. 
b. Se debe tener en cuenta que el sensibilizado es negativo, se le aplicará 
tandas de luz de 25 segundos en cada cara. 
2- El revelado: 
a. Dura unos 3 minutos, consiste en sumergir el sustrato en un estado 
líquido compuesto por agua destilada y componente reactivo (sosa 
caustica). 
b. Se sumerge el sustrato al líquido atacador que consta de: 25% de agua 
oxigenada de 110 V, 25% de salfumán y un 50% de agua destilada; Ese 
líquido atacador sirve para que se evapore el cobre sobrante y esté 
creada la línea microstrip. 
En las siguientes imágenes se pueden ver partes de los distintos photoplotters 
utilizados para el proyecto. 
 
Figura A.7.1 Photoplotters utilizados 
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RT/duroid®5870 /5880 High Frequency Laminates
RT/duroid® 5870 and 5880 glass microﬁ ber rein-
forced PTFE composites are designed for exact-
ing stripline and mi crostrip circuit applications.
Glass reinforcing microﬁ bers are randomly orient-
ed to maximize beneﬁ ts of ﬁ ber reinforcement in 
the direc tions most valuable to circuit producers 
and in the ﬁ nal circuit application.
The dielectric constant of RT/duroid 5870 and 
5880 laminates is uniform from panel to panel 
and is constant over a wide frequency range.  Its 
low dissipation factor extends the usefulness of 
RT/duroid 5870 and 5880 to Ku-band and above.
RT/duroid 5870 and 5880 laminates are easily 
cut, sheared and machined to shape. They are 
resistant to all solvents and reagents, hot or cold, 
normally used in etching printed circuits or in 
plating edges and holes.
Normally supplied as a laminate with electrode-
posited copper of  ¼ to 2 ounces/ ft.2 (8?to 70?m) 
on both sides, RT/duroid 5870 and 5880 compos-
ites can also be clad with rolled copper foil for 
more critical electrical applications. Cladding 
with aluminum, copper or brass plate may also 
be speciﬁ ed.
When ordering RT/duroid 5870 and 5880 lami-
nates, it is important to specify dielectric thick-
ness, tolerance, rolled or electrodeposited cop-
per foil, and weight of copper foil required.
Features:
• Lowest electrical loss for reinforced PTFE 
material.
• Low moisture absorption.
• Isotropic
• Uniform electrical properties over 
frequency.
• Excellent chemical resistance.
Some Typical Applications:
• Commercial Airline Telephones
• Microstrip and Stripline Circuits
• Millimeter Wave Applications
• Military Radar Systems
• Missile Guidance Systems
• Point to Point Digital Radio Antennas
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[1]  SI unit given ﬁ rst with other frequently used units in parentheses.
[2]  References: Internal TR’s 1430, 2224, 2854. Test were at 23°C unless otherwise noted. 
Typical values should not be used for speciﬁ cation limits.
PROPERTY
TYPICAL VALUE
DIRECTION UNITS CONDITION TEST METHOD
RT/duroid® 5870 RT/duroid 5880
Dielectric Constant, ?
r
2.33
2.33 ± 0.02 spec.
2.20
2.20 ± 0.02 spec.
Z
Z
C24/23/50
C24/23/50
1 MHz IPC-TM-650, 2.5.5.3
10 GHz IPC-TM-2.5.5.5
Dissipation Factor, tan ? 0.0005
0.0012
0.0004
0.0009
Z
Z
C24/23/50
C24/23/50
1 MHz IPC-TM-650, 2.5.5.3
10 GHz IPC-TM-2.5.5.5
Thermal Coefﬁ cient of ?
r
-115 -125 ppm/°C -50 - 150°C IPC-TM-650, 2.5.5.5
Volume Resistivity 2 X 10
7
2 X 10
7
Z Mohm cm C96/35/90 ASTM D257
Surface Resistivity 2 X 10
8
3 X 10
7
Z Mohm C/96/35/90 ASTM D257
Tensile Modulus
Test at 23°C Test at 100°C Test at 23°C Test at 100°C
MPa (kpsi)
A ASTM D638
1300 (189) 490 (71) 1070 (156) 450 (65) X
1280 (185 430 (63) 860 (125) 380 (55) Y
ultimate stress
50 (7.3) 34 (4.8) 29 (4.2) 20 (2.9) X
42 (6.1) 34 (4.8) 27 (3.9) 18 (2.6) Y
ultimate strain
9.8 8.7 6.0 7.2 X
%
9.8 8.6 4.9            5.8 Y
Compressive Modulus
1210 (176) 680 (99) 710 (103) 500 (73) X
MPa (kpsi)
A ASTM D695
1360 (198) 860 (125) 710 (103) 500 (73) Y
803 (120) 520 (76) 940 (136) 670 (97) Z
ultimate stress
30 (4.4) 23 (3.4) 27 (3.9) 22 (3.2) X
37 (5.3) 25 (3.7) 29 (5.3) 21 (3.1) Y
54 (7.8) 37 (5.3) 52 (7.5) 43 (6.3) Z
ultimate strain
4.0 4.3 8.5 8.4 X
%3.3 3.3 7.7 7.8 Y
8.7 8.5 12.5 17.6 Z
Deformation Under Load, 
Test at 150°C
1.0 Z %
24hr/14 MPa (2 
Kpsi)
ASTM D621
Heat Distortion 
Temperature
>260 (>500) >260 (>500) X.Y °C (°F)
1.82 MPa (264 
psi)
ASTM D648
Speciﬁ c Heat 0.96 (0.23) 0.96 (0.23)
J/g/K
(cal/g/C)
Calculated
Moisture
Absorption
Thickness
0.31”
(0.8mm)
0.9 (0.02) 0.9 (0.02)
mg (%) D24/23 ASTM D570
0.62”
(1.6mm)
13 (0.015) 13 (0.015
Thermal Conductivity 0.22 0.20 Z W/m/K ASTM C518
Thermal Expansion
X Y Z X Y Z
mm/m
ASTM D3386
(10K/min)
(Values given are total 
change from a base tem-
perature of 35°C)
-5.0 -5.5 -11.6 -6.1 -8.7 -18.7 -100°C
-0.6 -0.9 -4.0 -0.9 -1.8 -6.9 15
-0.3 -0.4 -2.6 -0.5 -0.9 -4.5 25
0.7 0.9 7.5 1.1 1.5 8.7 75
1.8 2.2 22.0 2.3 3.2 28.3 150
3.4 4.0 58.9 3.8 5.5 69.5 250
Td 500 500 °C TGA ASTM D3850
Density 2.2 2.2 ASTM D792
Copper Peel 20.8 (3.7) 22.8 (4.0) pli (N/mm) after solder ﬂ oat IPC-TM-650 2.4.8
Flammability 94V-0 94V-0 UL
Lead-Free Process 
Compatible
Yes Yes
0.031” (0.787mm)
0.062” (1.575mm)
0.125” (3.175mm)
Typical Values  RT/duroid® 5870/5880 Laminates
The Next Generation of CLTE  with Lowest Loss in its Class 
Excellent Dimensional Stability with Highest Degree of Phase Stability vs. Temperature  
Features:?? Ceramic/PTFE Microwave Composite ?? Lowest Insertion Loss in Class ?? “Best-in-Class”  Loss Tangent (0.0012) ?? Electrical Phase Stability vs. Temperature ?? High Thermal Conductivity ?? Tightest Dielectric Constant (±0.03) and 
Thickness Tolerance 
 
Benefits:?? Excellent Thermal Stability of DK and Df  ?? Phase Stability across temperature ?? High Degree of Dimensional Stability re-
quired for complex, multi-layer boards ?? Excellent CTE in X,Y and Z Directions 
 
Typical Applications: ?? Defense Microwave/RF Applications ?? Radar Manifolds ?? Phase Fed Array Antennas ?? Microwave Feed Networks ?? CNI (communication, navigation and 
identification) Applications ?? SIGINT, Satellite & Space Electronics  ?? Phase Sensitive Electronic Applications
MICROWAVE MATERIALS 
CLTE-XT represents the eXtended Technology of the 
existing CLTE product line.   CLTE-XT is a micro dis-
persed ceramic PTFE composite utilizing a woven 
fiberglass reinforcement to provide the highest de-
gree of dimensional stability, critical in multi-layer 
designs.  CLTE-XT is in a “League of its Own” when 
utilizing thin (i.e. 0.005” and 0.010”) substrates or 
when CLTE-XT is combined with thin film resistor-
conductor materials such as Ohmega-Ply? and 
TCR? foils utilized for embedded resistors.    
 
CLTE-XT has “Best-in-Class” Insertion Loss (S21) and 
Loss Tangent (0.0012).  During Development, Arlon 
focused not only reducing Loss Tangent, but, also in 
reducing Conductive Losses.  As a result, CLTE-XT 
Insertion Loss is “Best-In-Class”.   
The impact of copper foil roughness on conductor 
loss is due to increase in transmission line resistance 
as a result of skin effect.  Arlon’s CLTE-XT was de-
signed to provide a quality peel strength without 
having to resort to the utilization of the lossier, 
rougher coppers prevalent in competitive products 
to achieve acceptable copper adhesion. 
CLTE-XT has Low CTExyz and Very Low TCEr for appli-
cations that require Electrical Phase Stability, DK 
Stability, and Mechanical Stability well over a -55 to 
150°C Operating Temperature.  CLTE-XT continues 
the competitive advantages of CLTE (dimensional 
stability, low absorption of moisture and processing 
chemicals, ease of processability).   The higher ther-
mal conductivity of CLTE-XT improves heat transfer 
relative to alternative materials and enables better 
power handling. 
Applications include Space and Military Electronics 
who require a higher degree of performance such 
as Phase Sensitive Arrays for Radar, RF/Microwave 
Communications, Aircraft Collision Avoidance Sys-
tems, JTRS, etc.  CLTE-XT is also a preferred material 
for  sensitive filter applications. 
 
www.arlon-med.com  
CLTE-XT 
Arlon Microwave Materials… Challenge Us 
Property  Test Method  Condition Result
Dielectric Constant @10GHz  IPC TM-650 2.5.5.5  C23/50 2.94 
Dissipation Factor  @10 GHz IPC TM-650 2.5.5.5 C23/50 0.0012 
Thermal Coefficient of Er   IPC TM-650 2.5.5.5 Adapted -40°C to +150°C - 9 
Peel Strength (lbs. per inch) IPC TM-650 2.4.8  After Thermal Stress  7.2 
Volume Resistivity (M?-cm) IPC TM-650 2.5.17.1 C96/35/90 4.25 x 108 
Surface Resistivity (M?) IPC TM-650 2.5.17.1  C96/35/90 2.49 x 108 
Arc Resistance (seconds) ASTM D-495 D48/50 250 
Tensile Modulus (kpsi) ASTM D-638 A, 23°C 242 
Tensile Strength (kpsi) ASTM D-882 A, 23°C 6.4 
Compressive Modulus (kpsi) ASTM D-695 A, 23°C 244 
Flexural Modulus (kpsi) ASTM D-790  A, 23°C 430 
Dielectric Breakdown (kv) ASTM D-149 D48/50  58 
Specific Gravity or Mass  (g/cm
3
) ASTM D-792 Method A A, 23°C 2.02 
Water Absorption (%) MIL-S-13949H 3.7.7 
IPC TM-650 2.6.2.2 
E1/105 + D24/23 0.02 
Coefficient of Thermal 
Expansion (ppm/
o
C) 
X Axis 
Y Axis 
Z Axis 
IPC TM-650 2.4.24 
Mettler 3000 
Thermomechanical Analyzer 
0°C to 100°C  
 
8 
8 
20 
Thermal Conductivity (W/mK) ASTM E-1225 100°C 0.56  
Flammability (UL File E 80166) UL 94 Vertical Burn 
IPC TM-650 2.3.10 
C48/23/50, E24/125 UL94V-0 
Typical Properties: CLTE-XT 
Outgassing 
Total Mass Loss (%) 
Collected Volatile  
Condensable Material (%) 
Water Vapor Recovered 
Visible Condensate (±) 
NASA SP-R-0022A 
Maximum 1.00% 
Maximum 0.10% 
 
1.25°?10-6 torr 
 
 
0.02% 
0.00% 
 
0.01% 
NO 
Material Availability:
CLTE-XT laminates are supplied with 1/2, 1 or 2 ounce electrodeposited copper or reverse treat 
copper on both sides. Other copper weights and rolled copper foil are available. CLTE-XT is avail-
able bonded to a heavy metal ground plane. Aluminum, brass or copper plates also provide an 
integral heat sink and mechanical support to the substrate. When ordering CLTE products please 
specify thickness, cladding, panel size and any other special considerations. Available master 
sheet sizes include 36" x 48", 36" x 72" and 48" x 54".   Typical panel sizes include (but, are not limited 
to):  12” x 18”, 16” x 18” and 18” x 24”. 
 
 
 
Results listed above are typical properties; they are not to be used as specification limits. The above information creates no ex-
pressed or implied warranties. The properties of Arlon laminates may vary depending on the design and application. 
   CLTE-XT 
Results listed above are typical properties; they are not to be used as specification limits. The above information creates no ex-
pressed or implied warranties. The properties of Arlon laminates may vary depending on the design and application. 
 
FIGURE 3 
 
DK/TEMPERATURE CURVE  shows the unique 
thermal stability properties of CLTE-XT ma-
terials when thermocycled over tempera-
ture. Even over a wider temperature varia-
tion, the material retains its ultra-stable di-
electric constant characteristics. This fea-
ture is critical to phase sensitive devices, 
and phase fed apertures that must perform 
over a wide temperature range.  
Dielectric Constant vs. Temperature
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FIGURE 4 
 
THIS DF/TEMPERATURE CURVE  shows 
the unique thermal stability properties 
of CLTE materials when thermocycled 
over temperature. 
For design purposes it is important to note that both thicknesses and dielectric constant of 
CLTE-XT vary with nominal thickness.  The following are optimal values to use for design: 
Thickness
Specification 
0.0052 
±0.0005 
0.0094 
±0.0007 
0.025 
±0.001 
0.040 
±0.002 
0.060 
±0.002 
Thickness Mean 0.0052 0.0094 0.025 0.040 0.060 
Dielectric Constant 
specification (10 GHz) 
2.79 
±.03 
2.89 
±.03 
2.94 
±.03 
2.94 
±.03 
2.94 
±.03 
0.020 
±0.001 
0.020 
2.92 
±.03 
0.030 
±0.001 
0.030 
2.94 
±.03 
0.045 
±0.002 
0.045 
2.94 
±.03 
0.059 
±0.002 
0.059 
2.95 
±.03 
Dissipation Factor vs. Temperature
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* Thicker Options are available.  Please Contact Customer Service or your Local Arlon 
Figure 1
 
Demonstrates the Stability of Dielec-
tric Constant across Frequency.  This 
information was correlated from data 
generated by using a free space and 
circular resonator cavity. This charac-
teristic demonstrates the inherent ro-
bustness of Arlon Laminates across 
Frequency, thus simplifying the final 
design process when working across 
EM spectrum.  The stability of the Di-
electric Constant of CLTE-XT over fre-
quency insures easy design transition 
and scalability of design. 
Figure 2 
 
Demonstrates the Stability of Dissipa-
tion Factor across Frequency.  This 
characteristic demonstrates the in-
herent robustness of Arlon Laminates 
across Frequency, providing a stable 
platform for high frequency applica-
tions where signal integrity is critical 
to the overall performance of the 
application.   
Results listed above are typical properties; they are not to be used as specification limits. The above information creates no ex-
pressed or implied warranties. The properties of Arlon laminates may vary depending on the design and application. 
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-2.00%
-1.50%
-1.00%
-0.50%
0.00%
0.50%
1.00%
1.50%
2.00%
0 5 10 15 20 25 30
Frequency (GHz)
P
e
rc
e
n
ta
g
e
 C
h
a
n
g
e
   CLTE-XT 
Multilayer Lamination Recommendations ?? Following the use of conventional imaging and etching processes, successful fabrication of multilayer 
circuit assemblies using the CLTE Series pre-pregs (designated CLTE-P) with the CLTE-XT series laminates 
can be achieved through use of the following recommendations. 
 
Prepreg Material (CLTE-P) ?? The Prepreg material consists of woven fiberglass fabric coated with a proprietary resin formulation that 
is matched in DK to the CLTE-XT and CLTE laminates. As received, the thickness of pre-preg is ?.0032".  
After lamination, the thickness is compressed to ?.0024".  
 
Surface Preparation  ?? Substrate surface- No additional surface treatment, either mechanical or chemical, should be neces-
sary to achieve good adhesion. However, this recommendation is based upon laboratory conditions 
where multilayer lamination was performed immediately after etching of the copper surface. For pan-
els which have a long wait time between etching and lamination, a sodium etch (or plasma etch 
process appropriate for PTFE) of the CLTE-XT laminate surface will provide optimal results. 
 ?? Copper surfaces - Microetch and dry the inner layer copper surfaces immediately prior to lay-up and 
lamination. Standard FR-4 black oxide processes may not provide optimal results due to the high lami-
nation temperatures required to bond CLTE-P. Brown or red oxide treatments may improve the bond to 
large copper plane areas. 
 
Lamination ?? Equipment- A press which has heat and cool cycles in the same opening is recommended. This ensures 
that constant pressure can be maintained throughout both the heat-up and cool-down cycle. 
 ?? Temperature- CLTE-P requires a lamination temperature of 550°F/288°C to allow sufficient flow of the 
resin. The lamination temperature should be measured at the bond line using a thermocouple located 
in the edge of the product panel.  
 ?? Because of the high temperatures required for lamination, noncombustible peripheral materials, such 
as separator sheets and press padding material, should be used. Epoxy separator sheets are not rec-
ommended as they may char or burn. Paper and certain rubber press padding materials are also not 
recommended for similar reasons. 
 ?? Pressure (400 psi actual)- A pressure of 400 psi is recommended to remove any entrapped air and 
force the flow of the prepreg into the exposed “tooth” present on the surface of the laminate. This 
pressure must be maintained throughout the full extent of the heating and cooling cycles. 
 ?? Heat up and cool down rate - Since CLTE-P is a thermoplastic material, precise control of heat up and 
cool down rates is not critical. 
 ?? Time at laminating temperature (45 minutes)- Good adhesion will be achieved by maintaining the rec-
ommended laminating temperature for a period of 45 minutes. 
 
Alternative Bonding Materials 
Arlon also offers the CuClad 6250 or 6700 thermoplastic bonding films.  WL Gore’s Speedboard? C ther-
moset pre-preg provides thermoset properties that are ideal for sequential lamination while maintaining a 
relatively low dielectric constant and thin bond line.  Fluoropolymer  bonding films such as FEP and PFA . 
   CLTE-XT 
Results listed above are typical properties; they are not to be used as specification limits. The above information creates no expressed or im-
plied warranties. The properties of Arlon laminates may vary depending on the design and application. 
MATERIALS FOR ELECTRONICS 
Or visit us on the web at:  
www.arlon-med.com  
For samples, technical assistance, customer 
service or for more information, please con-
tact Arlon Materials for Electronics Division at 
the following locations: 
NORTH AMERICA: 
Arlon, Inc. 
Electronic Substrates 
9433 Hyssop Drive 
Rancho Cucamonga, CA   91730 
Tel:   (909) 987-9533 
Fax: (909) 987-8541 
 
Arlon, Inc. 
Microwave Materials 
1100 Governor Lea Road 
Bear, DE   19701 
Tel:   (800) 635-9333 
Outside U.S. & Canada: (302) 834-2100 
Fax: (302) 834-2574 
 
EUROPE: 
Arlon, Inc. 
44 Wilby Avenue 
Little Lever 
Bolton, Lancaster   BL31QE 
United Kingdom 
Tel: (44) 120-457-6068 
Fax: (44) 120-479-6463 
SOUTHERN CHINA: 
Arlon, Inc. 
Room 805, Unit 3, Bldg 4 
Liyuan, Xincun Holiday Road 
Huaqiao Cheng, Shenzhen   518053 
China 
Tel/Fax:    (86) 755-269-066-12 
 
 
NORTHERN CHINA: 
Arlon, Inc. 
Room 11/401, No. 8 
Hong Gu Road 
Shanghai, China   200336 
Tel/Fax:     (86) 21-6209-0202 
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RO3000® Series High Frequency Circuit  Materials
RO3000® High Frequency Circuit Materials are
ceramic- filled PTFE composites intended for use in
commercial microwave and RF applications. This
family of  products was designed to offer exceptional
electrical and mechanical stability at competitive
prices.
RO3000® series laminates are PTFE-based circuit
materials with mechanical properties that are
consistant regardless of the dielectric constant
selected. This allows the designer to develop
multilayer board designs that use different dielectric
constant materials for individual layers, without
encountering warpage or reliability problems.
The dielectric constant versus temperature of
RO3000 series materials is very stable (Charts 1 and
2).  These materials exhibit a coefficient of thermal
expansion (CTE) in the X and Y axis of 17 ppm/oC.
This expansion coefficient is matched to that of
copper, which allows the material to exhibit
excellent dimensional stability, with typical etch
shrinkage (after etch and bake) of less than 0.5 mils
per inch.  The Z-axis CTE is 24 ppm/ C, which provides
exceptional plated through-hole reliability, even in
severe thermal environments.
RO3000® series laminates can be fabricated into
printed circuit boards using standard PTFE circuit
board processing techniques, with minor
modifications as described in the application note
“Fabrication Guidelines for RO3000® Series High
Frequency Circuit Materials.”
Available claddings are ½ , 1 or 2 oz./ft2 (17, 35, 70
µm thick) electrodeposited copper foil.
RO3000® laminates are manufactured under an ISO
9002 certified system.
Data Sheet
1.3000
Advanced Circuit Materials
Advanced Circuit Materials Division
100 S. Roosevelt Avenue
Chandler, AZ  85226
Tel: 480-961-1382, Fax: 480-961-4533
www.rogerscorporation.com
Features and Benefits:
• Low dielectric loss for high frequency
performance (RO3003). Laminate can be
used in applications up to 30-40 GHz.
• Excellent mechanical properties versus
temperature for reliable stripline and
multilayer board constructions.
• Uniform mechanical properties for a range of
dielectric constants. Ideal for multilayer board
designs with a range of dielectric constants.
Suitable for use with epoxy glass multilayer
board hybrid designs.
• Stable dielectric constant versus temperature
and frequency for RO3003. Ideal for band
pass filters, microstrip patch antennas, and
voltage controlled oscillators.
• Low in-plane expansion coefficient (matched
to copper). Allows for more reliable surface
mounted assemblies. Ideal for applications
sensitive to temperature change and
excellent dimensional stability.
• Volume manufacturing process for
economical laminate pricing.
Typical Applications:
• Automotive Collision Avoidance Systems
• Automotive Global Positioning Satellite
Antennas
• Cellular and Pager Telecommunications
Systems
• Patch Antennas for Wireless Communications
• Direct Broadcast Satellites
• Datalink on Cable Systems
• Remote Meter Readers
• Power Backplanes
The world runs better with Rogers.™
The data in Chart 1 demon-
strates the excellent stability of
dielectric constant over
temperature for RO3003®
laminates, including the
elimination of the step change
in dielectric constant, which
occurs near room temperature
with PTFE glass materials.
Chart 1: RO3003™ Laminate Dielectric Constant vs. Temperature
Chart 2: RO3006™ and RO3010™ Laminate Dielectric Constant vs. Temperature
Chart 3: Dielectric Constant vs. Frequency for RO3000® Series Laminate
The data in Chart 2 shows the
change in dielectric constant
vs. temperature for RO3006®
and RO3010® laminates. These
materials exhibit significant
improvement in temperature
stability of dielectric constant
when compared to other high
dielectric constant PTFE
laminates.
Chart 3 demonstrates the
stability of dielectric constant
for RO3000® series products
over frequency. This stability
simplifies the design of broad-
band components as well as
allowing the materials to be
used in a wide range of
applications over a very broad
range of frequencies.
The data  in Charts 1, 2 and 3 was produced using a modified IPC-TM-650, 2.5.5.5 method. For additional information request Rogers
T.R. 5156 and T.M. 4924.
(1) References: Internal T.R.'s 1430, 2224, 2854. Tests at 23°C unless otherwise noted. Typical values should not be used for specification
limits.
(2) The nominal dielectric constant of an 0.060" thick RO3003® laminate as measured by the IPC-TM-650, 2.5.5.5 will be 3.02, due to
the elimination of biasing caused by air gaps in the test fixture. For further information refer to Rogers T.R. 5242.
PROPERTY TYPICAL VALUE (1) DIRECTION UNIT CONDITION TEST METHOD
RO3003   RO3006   RO3010
Dielectric Constant εr 3.00±0.04(2) 6.15±0.15 10.2±0.30 Z - 10GHz 23°C IPC-TM-6502.5.5.5
Dissipation Factor 0.0013 0.0020 0.0023 Z - 10GHz 23°C IPC-TM-650
2.5.5.5
Thermal Coefficient 13 -160 -280 Z ppm/°C 10GHz 0-100°C IPC-TM-650
of εr 2.5.5.5
Dimensional Stability 0.5 0.5 0.5 X,Y mm/m COND A ASTM D257
Volume Resistivity 107 103 103 MΩ•cm COND A IPC 2.5.17.1
Surface Resistivity 107 103 103 MΩ COND A IPC 2.5.17.1
Tensile Modulus 2068 2068 2068 X,Y MPa 23°C ASTM D638
(300) (300) (300) (kpsi)
Water Absorption <0.1 <0.1 <0.1 - % D24/23 IPC-TM-650
2.6.2.1
Specific Heat 0.93 0.93 0.93 J/g/K Calculated
(0.22) (0.22) (0.22) (BTU/lb/°F)
Thermal Conductivity 0.50 0.61 0.66 - W/m/K 100°C ASTM C518
Coefficient of Thermal 17 17 17 X,Y ppm/°C -55 to 288°C ASTM D3386-94
Expansion 24 24 24 Z
Td 500 500 500 °C TGA ASTM D 3850
Color Tan Tan   Off White
Density 2.1 2.6 3.0 gm/cm3
Copper Peel Strength 3.1 2.1 2.4 N/mm After solder IPC-TM-2.4.8
(17.6) (12.2) (13.4) (lb/in) float
Flammability 94V-0 94V-0 94V-0 UL
Lead-Free Process
Compatible Yes Yes Yes
Typical Values RO3000® Series High Frequency Laminates
STANDARD THICKNESS: STANDARD PANEL SIZE:
RO3003:
12" X 18" (305 X 457mm)
24" X 18" (610 X 457mm)
24" X 36" (610 X 915mm)
RO3006/3010:
18” X 12” (457 X 305mm)
18” X 24” (457 X 610mm)
18” X 36” (457 X 915mm)
18” X 48” (457 X 1.224m)
STANDARD COPPER CLADDING:
½ oz. (17µm),  1 oz. (35µm),
 2 oz. (70µm) electrodeposited copper foil.
RO3003:                 RO3006/3010:
0.005" (0.13 mm)    0.005”(0.13 mm)
0.010" (0.25 mm)    0.010”(0.25 mm)
0.020" (0.50 mm)    0.025”(0.64 mm)
0.030" (0.75 mm)    0.050”(1.28 mm)
0.060" (1.52 mm)
The information in this data sheet is intended to assist you in designing with Rogers' circuit material laminates.  It is not intended to
and does not create any warranties express or implied, including any warranty of merchantability or fitness for a particular purpose
or that the results shown on this data sheet will be achieved by a user for a particular purpose.  The user should determine the
suitability of Rogers’ circuit material laminates for each application.
These commodities, technology and software are exported from the United States in accordance with the Export Administration
regulations. Diversion contrary to U.S. law prohibited.
RO3003, RO3006, R03010 are licensed trademarks of Rogers Corporation.© 1993, 2002, 2004, 2005 Rogers Corporation.
Printed in U.S.A., All rights reserved.
Revised 03/05,  0694-0305-1.5 ON  Publication #92-130
CONTACT INFORMATION:
USA: Rogers Advanced Circuit Materials - ISO 9000:2000 certified Tel: 480-961-1382 Fax: 480-961-4533
Belgium: Rogers NV - Gent - ISO 9000:2000 certified Tel: +32-9-2353611 Fax: +32-9-2353658
Japan: Rogers Japan Inc. Tel: 81-3-5200-2700 Fax: 81-3-5200-0571
Taiwan: Rogers Taiwan Inc. Tel: 886-2-86609056 Fax: 886-2-86609057
Korea: Rogers Korea Inc. Tel: 82-31-716-6112 Fax: 82-31-716-6208
Singapore: Rogers Technologies Singapore Inc. Tel: 65-747-3521 Fax: 65-747-7425
China: Rogers (Shanghai) International Trading Co., Ltd Tel: 86-21-63916088 Fax: 86-21-63915060
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The world runs better with Rogers.®
Advanced Circuit Materials
Advanced Circuit Materials
100 S. Roosevelt Avenue
Chandler, AZ  85226
Tel: 480-961-1382, Fax: 480-961-4533
www.rogerscorporation.com
ULTRALAM® 2000 woven glass reinforced PTFE 
microwave laminate is designed for high reliability 
stripline and microstrip circuit applications.
Glass reinforcing Þ bers are oriented in the X/Y 
plane of the laminate. This orientation maximizes 
dimensional stability and minimizes etch shrinkage 
where circuit feature registration is critical.
The dielectric constant of ULTRALAM 2000 material 
is controlled to ± 0.04 from the nominal, within the 
range of 2.4 to 2.6. It is uniform within each panel, 
from panel to panel and dissipation factor extends 
the useful frequency range into K-band (17 to 27 
GHz).
ULTRALAM 2000 laminate may be cut, sheared 
and machined to shape. It has excellent resistance 
to all solvents and reagents, hot or cold, normally 
used in etching and plating printed circuits.
Cladding options include ½ to 2 oz./ft2  (17 to 70 ?m 
thick), rolled or electrodeposited copper.
ULTRALAM® 2000 
Woven Glass Reinforced Microwave Laminate
Features: 
• Glass Þ bers oriented in X/Y plane. Improves 
dimensional stability, lowers thermal expansion 
and is ideal for applications where registration 
is critical.
• Stable electrical properties versus frequency 
for repeatable designs and is suitable for 
broadband applications. Provides uniformity 
within panel and panel to panel.
• Excellent chemical resistance. Minimizes dam-
age to material during fabrication and assem-
bly processes.
• Low loss extends useful frequency range to 
 K-band.
• Excellent mechanical properties.
• Fabricates with standard PTFE processing.
Some Typical Applications:
• Antennas for Wireless 
Communications Systems
• Cellular Base Stations
• LAN Systems
• Automotive Electronics
• Satellite TV Receivers
• Microwave & RF Components
• Radar Systems
• Mobile Communication Systems
• Microwave Test Equipment
The information in this data sheet is intended to assist you in designing with Rogers’ circuit material laminates.  It is not intended to and 
does not create any warranties express or implied, including any warranty of merchantability or Þ tness for a particular purpose or that 
the results shown on this data sheet will be achieved by a user for a particular purpose.  The user should determine the suitability of 
Rogers’ circuit material laminates for each application.
[1] S1 units given Þ rst, with other frequently used units in parentheses.
The information in this data sheet is intended to assist you in designing with Rogers laminates. It is  not intended to and does not create 
any warranties express or implied, including any warranty of merchantability or Þ tness for a particular application. The user should 
determine the suitability of Rogers laminates for each application.
These commodities, technology or software are exported from the United States in accordance with the Export Administration requla-
tions. Diversion contrary to U.S. law prohibited.
ULTRALAM®  is a licensed trademarks of Rogers Corporation.
© 1991, 2002, 2006 Rogers Corporation, Printed in U.S.A. All rights reserved.
Revised 11/2006  0616-1106--5-CC   Publication #92-106
STANDARD THICKNESS:
0.004” (0.101mm)
0.0101” (0.256mm)
0.0147” (0.373mm)
STANDARD PANEL SIZE:
18” X 12” (457 X 305mm)
18” X 24” (457 X 610mm)
18” X 36” (457 X 915mm)
18” X 48” (457 X 1.219m)
STANDARD COPPER CLADDING:
¼ oz. (8 ?m) electrodeposited copper foil.
½ oz. (17?m), 1 oz. (35?m), 2 oz. (70?m) electro-
deposited and rolled copper foil.
CONTACT INFORMATION:
USA: Rogers Advanced Circuit Materials,  ISO 9002 CertiÞ ed  Tel: 480-961-1382 Fax: 480-961-4533
Belgium: Rogers N.V. Tel: +32-9-2353611  Fax: +32-9-2353658
Japan:  Rogers Japan Inc. Tel: 81-3-5200-2700 Fax: 81-3-5200-0571
Taiwan:  Rogers Taiwan Inc. Tel: 886-2-86609056   Fax: 886-2-86609057
Korea: Rogers Korea Inc. Tel: 82-31-716-6112  Fax: 82-31-716-6208
Singapore:  Rogers Technologies Singapore Inc. Tel: 65-747-3521 Fax: 65-747-7425
0.0190” (0.482mm)
0.030” (0.762mm)
0.060” (1.524mm)
 
PROPERTY TYPICAL DIRECTION UNITS [1] CONDITIONS TEST METHOD
 VALUE      
Dielectric       
Constant, ?
r
 2.4 - 2.6 Z  23°C IPC-TM-2.5.5.5
Dissipation Factor, 
tan, ? 0.0022 max. Z  23°C IPC-TM-2.5.5.5
Volume Resistivity 2.0 X 107 Z Mohm cm C96/23/95 IPC-TM-2.5.5.5
     2.5.17.1
Surface Resistivity 4.1 X 107 X,Y Mohm C96/23/95 IPC-TM-650
     2.5.17.1
Dielectric Breakdown >50 X,Y kV D48/50 ASTM D149
Arc Resistance 185 X,Y sec.  IPC-TM-650 
     2.5.1
Tensile Modulus 11.7 (1700) X GPa A ASTM D638
 9.0 (1300) Y (kpsi)  
Tensile Strength 147 (21.3) X MPa  A ASTM D638
 136 (19.7) Y (kpsi)    
Compressive  11.0 (1600) X GPa (kpsi) A ASTM D695
Modulus 9.0 (1300) Y
 
Commpressive  >70 (>10.2) X MPa A ASTM D695
Strength 58 (8.4) Y (kpsi)    
Flexural Strength 170 (24.6) X MPa A ASTM D790
 104 (15.1) Y     
Water Absorption 0.03  % D48/50 ASTM D570
CoefÞ cient of 15 X,Y     
Thermal Expansion 200 Z ppm/°C 25 to 150°C ASTM E831
Density 2.2  gm/cm2  ASTM D792
Copper Peel Strength 3.25 (18.6) X,Y N/mm (lb/in) After  IPC-TM-650
 2.38 (13.6)   solder ß oat 2.4.8
 3.01 (17.2)
Flammability Rating 94-VO    UL  
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For price, delivery, and to place orders, please contact Hittite Microwave Corporation:
20 Alpha Road, Chelmsford, MA 01824  Phone: 978-250-3343  Fax: 978-250-3373
Order On-line at www.hittite.com
GaAs HEMT MMIC MEDIUM POWER 
AMPLIFIER, 71 - 86 GHz
v03.0209
General Description
Features
Functional Diagram
Gain: 16 dB @ 74 GHz
P1dB: +15 dBm 
Supply Voltage: +4V
50 Ohm Matched Input/Output
Die Size: 2.20 x 0.87 x 0.1 mm
Typical Applications
This HMC-AUH320 is ideal for:
•  Short Haul / High Capacity Links
•  Wireless LAN Bridges
•  Automotive Radar
•  Military & Space
•  E-Band Communication Systems
The HMC-AUH320 is a high dynamic range, four stage 
GaAs HEMT MMIC Medium Power Ampli! er which 
operates between 71 and 86 GHz. The HMC-AUH320 
provides 16 dB of gain at 74 GHz, and an output 
power of +15 dBm at 1 dB compression from a +4V 
supply voltage. All bond pads and the die backside 
are Ti/Au metallized and the ampli! er device is fully 
passivated for reliable operation. The HMC-AUH320 
GaAs HEMT MMIC Medium Power Ampli! er is 
compatible with conventional die attach methods, 
as well as thermocompression and thermosonic 
wire bonding, making it ideal for MCM and hybrid 
microcircuit applications.  All data shown herein is 
measured with the chip in a 50 Ohm environment and 
contacted with RF probes.
HMC-AUH320
Electrical Speci! cations, T
A
 = +25° C, Vdd1=Vdd2 = 4V, Idd1+Idd2 = 130 mA [2]
Parameter Min. Typ. Max. Units
Frequency Range 71 - 86 GHz
Gain 10 16 dB
Input Return Loss 4 dB
Output Return Loss 6 dB
Output power for 1dB Compression (P1dB) 15 dBm
Saturated Output Power (Psat) 16 dBm
Supply Current (Idd1+Idd2) 130 mA
[1] Unless otherwise indicated, all measurements are from probed die
[2] Adjust Vgg  between -0.8V to +0.3V (typ -0.1V) to achieve Idd1 = 40 mA, Idd2 = 90 mA
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HMC-AUH320
v03.0209
GaAs HEMT MMIC MEDIUM POWER 
AMPLIFIER, 71 - 86 GHz
Fixtured Output Power vs. Frequency
Output Return Loss vs. Frequency
Linear Gain vs. Frequency
Input Return Loss vs. Frequency
Note:  Measured Performance Characteristics (Typical Performance at 25°C) Vdd1 = Vdd2 = 4V and Idd1 = 40mA, Idd2 = 90mA
8
12
16
20
24
70 72 74 76 78 80 82 84 86 88
G
A
IN
 (
d
B
)
FREQUENCY (GHz)
-18
-14
-10
-6
-2
70 72 74 76 78 80 82 84 86 88
IN
P
U
T
 R
E
T
U
R
N
 L
O
S
S
 (
d
B
)
FREQUENCY (GHz)
-18
-14
-10
-6
-2
70 72 74 76 78 80 82 84 86 88
O
U
T
P
U
T
 R
E
T
U
R
N
 L
O
S
S
 (
d
B
)
FREQUENCY (GHz)
6
10
14
18
22
70 74 78 82 86 90
P1dB
P3dB
Psat
P
O
U
T
 (
d
B
m
)
FREQUENCY (GHz)
L
IN
E
A
R
 &
 P
O
W
E
R
 A
M
P
L
IF
IE
R
S
 -
 C
H
IP
3
3 - 240
For price, delivery, and to place orders, please contact Hittite Microwave Corporation:
20 Alpha Road, Chelmsford, MA 01824  Phone: 978-250-3343  Fax: 978-250-3373
Order On-line at www.hittite.com
HMC-AUH320
v03.0209
GaAs HEMT MMIC MEDIUM POWER 
AMPLIFIER, 71 - 86 GHz
Outline Drawing
Absolute Maximum Ratings
ELECTROSTATIC SENSITIVE DEVICE
OBSERVE HANDLING PRECAUTIONS
NOTES:
1.  ALL DIMENSIONS ARE IN INCHES [MM].
2.  TYPICAL BOND PAD IS .004” SQUARE.
3.  BACKSIDE METALLIZATION:  GOLD.
4.  BACKSIDE METAL IS GROUND.
5.  BOND PAD METALLIZATION:  GOLD.
6.  CONNECTION NOT REQUIRED FOR UNLABELED BOND PADS.
7.  OVERALL DIE SIZE ±.002”
Drain Bias Voltage +4.5 Vdc
Gate Bias Voltage -0.8 to +0.3 Vdc
Thermal Resistance
(Channel to die bottom)
92.1 °C/W
Channel Temperature 180 °C
Storage Temperature -65 °C to +150 °C
Operating Temperature -55 °C to +85 °C
Drain Bias Current (Idd1) 50 mA
Drain Bias Current (Idd2) 100 mA
Die Packaging Information [1]
Standard Alternate
GP-2 (Gel Pack) [2]
[1] Refer to the “Packaging Information” section for die 
packaging dimensions.
[2] For alternate packaging information contact Hittite 
Microwave Corporation.
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Pad Number Function Description Interface Schematic
1 RFIN
This pad is AC coupled 
and matched to 50 Ohms.
2, 3 Vdd1, Vdd2
Power Supply Voltage for the ampli! er. See assembly for 
required external components.
4 RFOUT
This pad is AC coupled 
and matched to 50 Ohms.
5 Vgg
Gate control for ampli! er. Please follow “MMIC Ampli! er Bias-
ing Procedure” application note.  See assembly for required 
external components.
Die Bottom GND Die bottom must be connected to RF/DC ground.
Pad Descriptions
HMC-AUH320
v03.0209
GaAs HEMT MMIC MEDIUM POWER 
AMPLIFIER, 71 - 86 GHz
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Note 1:  Bypass caps should be 100 pF (approximately) ceramic (single-layer) placed no farther than 30 mils from the ampli! er
Note 2:  Best performance obtained from use of <10 mil (long) by 3 by 0.5mil ribbons on input and output.
Assembly Diagram
HMC-AUH320
v03.0209
GaAs HEMT MMIC MEDIUM POWER 
AMPLIFIER, 71 - 86 GHz
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Mounting & Bonding Techniques for Millimeterwave GaAs MMICs
The die should be attached directly to the ground plane eutectically or with 
conductive epoxy (see HMC general Handling, Mounting, Bonding Note).
50 Ohm Microstrip transmission lines on 0.127mm (5 mil) thick alumina 
thin ! lm substrates are recommended for bringing RF to and from the chip 
(Figure 1).  If 0.254mm (10 mil) thick alumina thin ! lm substrates must be 
used,  the die should be raised 0.150mm (6 mils) so that the surface of 
the die is coplanar with the surface of the substrate.  One way to accom-
plish this is to attach the 0.102mm (4 mil) thick die to a 0.150mm (6 mil) 
thick molybdenum heat spreader (moly-tab) which is then attached to the 
ground plane (Figure 2).
Microstrip substrates should be placed as close to the die as possible in 
order to minimize bond wire length.  Typical die-to-substrate spacing is 
0.076mm to 0.152 mm (3 to 6 mils).
Handling Precautions
Follow these precautions to avoid permanent damage.
Storage:  All bare die are placed in either Waffle or Gel based ESD protec-
tive containers, and then sealed in an ESD protective bag for shipment. 
Once the sealed ESD protective bag has been opened, all die should be 
stored in a dry nitrogen environment.
Cleanliness:  Handle the chips in a clean environment. DO NOT attempt 
to clean the chip using liquid cleaning systems.
Static Sensitivity:  Follow ESD precautions to protect against ESD 
strikes.
Transients:  Suppress instrument and bias supply transients while bias is 
applied. Use shielded signal and bias cables to minimize inductive pick-
up.
General Handling:  Handle the chip along the edges with a vacuum collet or with a sharp pair of bent tweezers. The 
surface of the chip may have fragile air bridges and should not be touched with vacuum collet, tweezers, or ! ngers.
Mounting
The chip is back-metallized and can be die mounted with AuSn eutectic preforms or with electrically conductive epoxy. 
The mounting surface should be clean and " at.
Eutectic Die Attach:  A 80/20 gold tin preform is recommended with a work surface temperature of 255 °C and a tool 
temperature of 265 °C.  When hot 90/10 nitrogen/hydrogen gas is applied, tool tip temperature should be 290 °C. DO 
NOT expose the chip to a temperature greater than 320 °C for more than 20 seconds.  No more than 3 seconds of 
scrubbing should be required for attachment.
Epoxy Die Attach:  Apply a minimum amount of epoxy to the mounting surface so that a thin epoxy ! llet is observed 
around the perimeter of the chip once it is placed into position.  Cure epoxy per the manufacturer’s schedule.
Wire Bonding
RF bonds made with 0.003” x 0.0005” ribbon are recommended.  These bonds should be thermosonically bonded 
with a force of 40-60 grams.  DC bonds of 0.001” (0.025 mm) diameter, thermosonically bonded, are recommended. 
Ball bonds should be made with a force of 40-50 grams and wedge bonds at 18-22 grams.  All bonds should be made 
with a nominal stage temperature of 150 °C.  A minimum amount of ultrasonic energy should be applied to achieve 
reliable bonds.  All bonds should be as short as possible, less than 12 mils (0.31 mm).
0.102mm (0.004”) Thick GaAs MMIC
Ribbon Bond
0.076mm
(0.003”)
RF Ground Plane
0.127mm (0.005”) Thick Alumina
       Thin Film Substrate
Figure 1.
0.102mm (0.004”) Thick GaAs MMIC
Ribbon Bond
0.076mm
(0.003”)
RF Ground Plane
0.150mm (0.005”) Thick
Moly Tab
0.254mm (0.010” Thick Alumina
Thin Film Substrate
Figure 2.
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 Ultralow Quiescent Current,
150 mA, CMOS Linear Regulators
   ADP160/ADP161/ADP162/ADP163
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FEATURES 
Ultralow quiescent current 
IQ = 560 nA with 0 µA load 
IQ = 860 nA with 1 µA load 
Stable with 1 µF ceramic input and output capacitors 
Maximum output current: 150 mA 
Input voltage range: 2.2 V to 5.5 V 
Low shutdown current: <50 nA typical 
Low dropout voltage: 195 mV @ 150 mA load 
Initial accuracy: ±1% 
Accuracy over line, load, and temperature: ±3.5% 
15 fixed output voltage options: 1.2 V to 4.2 V 
Adjustable output available 
PSRR performance of 72 dB @ 100 Hz 
Current limit and thermal overload protection 
Logic-control enable 
Integrated output discharge resistor 
5-lead TSOT package 
4-ball, 0.5 mm pitch WLCSP  
 
APPLICATIONS 
Mobile phones 
Digital cameras and audio devices 
Portable and battery-powered equipment 
Post dc-to-dc regulation 
Portable medical devices 
 
TYPICAL APPLICATION CIRCUITS 
NC = NO CONNECT
ADP160/ADP162
1
2
3
5
4
1µF1µF
VOUT = 1.8VVIN = 2.3V
VOUT
NC
VIN
GND
EN
OFF
ON
0
8
6
2
8
-0
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Figure 1. 5-Lead TSOT ADP160/ADP162 with Fixed Output Voltage, 1.8 V 
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Figure 2. 5-Lead TSOT ADP161/ADP163 with Adjustable Output Voltage, 3.2 V 
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Figure 3. 4-Ball WLCSP ADP160/ADP162 with Fixed Output Voltage, 2.8 V 
 
GENERAL DESCRIPTION 
The ADP160/ADP161/ADP162/ADP163 are ultralow quiescent 
current, low dropout, linear regulators that operate from 2.2 V 
to 5.5 V and provide up to 150 mA of output current. The low 
195 mV dropout voltage at 150 mA load improves efficiency and 
allows operation over a wide input voltage range. 
The ADP16x are specifically designed for stable operation with a 
tiny 1 µF ± 30% ceramic input and output capacitors to meet 
the requirements of high performance, space-constrained 
applications. 
The ADP160 is available in 15 fixed output voltage options, 
ranging from 1.2 V to 4.2 V. The ADP160/ADP161 also include 
a switched resistor to discharge the output automatically when 
the LDO is disabled. The ADP162 is identical to the ADP160 
but does not include the output discharge function. 
The ADP161and ADP163 are available as adjustable output voltage 
regulators. They are only available in a 5-lead TSOT package. 
The ADP163 is identical to the ADP161 but does not include 
the output discharge function. 
Short-circuit and thermal overload protection circuits prevent 
damage in adverse conditions. The ADP160 and ADP162 are 
available in a tiny 5-lead TSOT and a 4-ball, 0.5 mm pitch 
WLCSP package for the smallest footprint solution to meet a 
variety of portable power applications. 
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SPECIFICATIONS 
VIN = (VOUT + 0.5 V) or 2.2 V, whichever is greater; EN = VIN, IOUT = 10 mA, CIN = COUT = 1 µF, TA = 25°C, unless otherwise noted. 
Table 1. 
Parameter  Symbol Conditions Min Typ Max Unit 
INPUT VOLTAGE RANGE VIN TJ = −40°C to +125°C 2.2  5.5 V 
OPERATING SUPPLY CURRENT IGND IOUT = 0 µA  560 1250 nA 
  IOUT = 0 µA, TJ = −40°C to +125°C   2.3 µA 
  IOUT = 1 µA  860 1800 nA 
  IOUT = 1 µA, TJ = −40°C to +125°C   2.8 µA 
  IOUT = 100 µA  2.6 4.5 µA 
  IOUT = 100 µA, TJ = −40°C to +125°C   5.8 µA 
  IOUT = 10 mA  11  µA 
  IOUT = 10 mA, TJ = −40°C to +125°C   19 µA 
  IOUT = 150 mA  42  µA 
  IOUT = 150 mA, TJ = −40°C to +125°C   65 µA 
SHUTDOWN CURRENT IGND-SD EN = GND  50  nA 
  EN = GND, TJ = −40°C to +125°C   1 µA 
OUTPUT VOLTAGE ACCURACY       
 VOUT IOUT = 10 mA −1  +1 % 
  0 µA < IOUT < 150 mA, VIN = (VOUT + 0.5 V) to 5.5 V −2  +2 % 
  0 µA < IOUT < 150 mA, VIN = (VOUT + 0.5 V) to 5.5 V, 
TJ = −40°C to +125°C 
−3.5  +3.5 % 
ADJUSTABLE-OUTPUT VOLTAGE  
ACCURACY (ADP161/ADP163)1 
VADJ IOUT = 10 mA 0.99 1.0 1.01 V 
  0 µA < IOUT < 150 mA, VIN = (VOUT + 0.5 V) to 5.5 V 0.98  1.02 V 
  0 µA < IOUT < 150 mA, VIN = (VOUT + 0.5 V) to 5.5 V, 
TJ = −40°C to +125°C 
0.97  1.03 V 
REGULATION       
Line Regulation ∆VOUT/∆VIN VIN = (VOUT + 0.5 V) to 5.5 V, TJ = −40°C to +125°C −0.1  +0.1 %/V 
Load Regulation2 ∆VOUT/∆IOUT IOUT = 100 μA to 150 mA  0.004  %/mA 
  IOUT = 100 μA to 150 mA, TJ = −40°C to +125°C   0.01 %/mA 
DROPOUT VOLTAGE3  VOUT = 3.3 V     
4-Ball WLCSP VDROPOUT IOUT = 10 mA  7  mV 
  IOUT = 10 mA, TJ = −40°C to +125°C   13 mV 
  IOUT = 150 mA  105  mV 
  IOUT = 150 mA, TJ = −40°C to +125°C   195 mV 
5-Lead TSOT  IOUT = 10 mA  8  mV 
  IOUT = 10 mA, TJ = −40°C to +125°C   15 mV 
  IOUT = 150 mA  120  mV 
  IOUT = 150 mA, TJ = −40°C to +125°C   225 mV 
ADJ INPUT BIAS CURRENT (ADP161/ADP163) ADJI-BIAS 2.2 V ≤ VIN ≤ 5.5 V, ADJ connected to VOUT  10  nA 
ACTIVE PULL-DOWN RESISTANCE 
(ADP160/ADP161) 
TSHUTDOWN VOUT = 2.8 V, RLOAD = ∞  300 600 Ω 
START-UP TIME4 TSTART-UP VOUT = 3.3 V  1100  µs 
CURRENT LIMIT THRESHOLD5 ILIMIT  220 320 500 mA 
THERMAL SHUTDOWN       
Thermal Shutdown Threshold TSSD TJ rising  150  °C 
Thermal Shutdown Hysteresis TSSD-HYS   15  °C 
EN INPUT       
En Input Logic High VIH 2.2 V ≤ VIN ≤ 5.5 V 1.2   V 
EN Input Logic Low VIL 2.2 V ≤ VIN ≤ 5.5 V   0.4 V 
EN Input Leakage Current VI-LEAKAGE EN = VIN or GND  0.1  µA 
  EN = VIN or GND, TJ = −40°C to +125°C   1 µA 
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Parameter  Symbol Conditions Min Typ Max Unit 
UNDERVOLTAGE LOCKOUT UVLO      
Input Voltage Rising UVLORISE    2.19 V 
Input Voltage Falling UVLOFALL  1.60   V 
Hysteresis UVLOHYS   100  mV 
OUTPUT NOISE OUTNOISE 10 Hz to 100 kHz, VIN = 5 V, VOUT = 3.3 V  105  µV 
rms 
  10 Hz to 100 kHz, VIN = 5 V, VOUT = 2.5 V  100  µV 
rms 
  10 Hz to 100 kHz, VIN = 5 V, VOUT = 1.2 V  80  µV 
rms 
POWER SUPPLY REJECTION RATIO  PSRR 100 Hz, VIN = 5 V, VOUT = 3.3 V  60  dB 
  100 Hz, VIN = 5 V, VOUT = 2.5 V  65  dB 
  100 Hz, VIN = 5 V, VOUT = 1.2 V  72  dB 
  1 kHz, VIN = 5 V, VOUT = 3.3 V  50  dB 
  1 kHz, VIN = 5 V, VOUT = 2.5 V  50  dB 
  1 kHz, VIN = 5 V, VOUT = 1.2 V  62  dB 
 
1 Accuracy when VOUT is connected directly to ADJ. When the VOUT voltage is set by external feedback resistors, the absolute accuracy in adjust mode depends on the 
tolerances of resistors used. 
2 Based on an end-point calculation using 0 μA and 150 mA loads.  
3 Dropout voltage is defined as the input-to-output voltage differential when the input voltage is set to the nominal output voltage. This applies only for output 
voltages above 2.2 V. 
4 Start-up time is defined as the time between the rising edge of EN to VOUT being at 90% of its nominal value. 
5 Current limit threshold is defined as the current at which the output voltage drops to 90% of the specified typical value. For example, the current limit for a 3.0 V 
output voltage is defined as the current that causes the output voltage to drop to 90% of 3.0 V or 2.7 V. 
 
INPUT AND OUTPUT CAPACITOR, RECOMMENDED SPECIFICATIONS 
Table 2.  
Parameter  Symbol Conditions Min Typ Max Unit 
MINIMUM INPUT AND OUTPUT CAPACITANCE1 CMIN  TA = −40°C to +125°C 0.7   µF 
CAPACITOR ESR RESR TA = −40°C to +125°C 0.001  0.2 Ω 
 
1 The minimum input and output capacitance should be greater than 0.7 µF over the full range of operating conditions. The full range of operating conditions in the 
application must be considered during device selection to ensure that the minimum capacitance specification is met. X7R and X5R type capacitors are recommended; 
however, Y5V and Z5U capacitors are not recommended for use with any LDO. 
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ABSOLUTE MAXIMUM RATINGS 
Table 3.  
Parameter Rating 
VIN to GND −0.3 V to +6.5 V 
VOUT to GND −0.3 V to VIN 
EN to GND −0.3 V to VIN 
Storage Temperature Range −65°C to +150°C 
Operating Junction Temperature Range −40°C to +125°C 
Operating Ambient Temperature Range −40°C to +125°C 
Soldering Conditions JEDEC J-STD-020 
Stresses above those listed under Absolute Maximum Ratings 
may cause permanent damage to the device. This is a stress 
rating only; functional operation of the device at these or any 
other conditions above those indicated in the operational 
section of this specification is not implied. Exposure to absolute 
maximum rating conditions for extended periods may affect 
device reliability. 
THERMAL DATA 
Absolute maximum ratings only apply individually; they do not 
apply in combination. The ADP16x can be damaged when the 
junction temperature limits are exceeded. Monitoring ambient 
temperature does not guarantee that TJ is within the specified 
temperature limits. In applications with high power dissipation 
and poor thermal resistance, the maximum ambient temperature 
may have to be derated.  
In applications with moderate power dissipation and low PCB 
thermal resistance, the maximum ambient temperature can 
exceed the maximum limit as long as the junction temperature 
is within specification limits. The junction temperature (TJ) of 
the device is dependent on the ambient temperature (TA), the 
power dissipation of the device (PD), and the junction-to-ambient 
thermal resistance of the package (θJA).  
Maximum junction temperature (TJ) is calculated from the ambient 
temperature (TA) and power dissipation (PD) using the formula  
TJ = TA + (PD × θJA) 
Junction-to-ambient thermal resistance (θJA) of the package is 
based on modeling and calculation using a 4-layer board. The 
junction-to-ambient thermal resistance is highly dependent on the 
application and board layout. In applications where high maximum 
power dissipation exists, close attention to thermal board design 
is required. The value of θJA may vary, depending on PCB material, 
layout, and environmental conditions. The specified values of 
θJA are based on a 4-layer, 4 inches × 3 inches, circuit board. Refer 
to JESD 51-7 and JESD 51-9 for detailed information on the 
board construction. For additional information, see the AN-617 
Application Note, MicroCSP™ Wafer Level Chip Scale Package. 
ΨJB is the junction to board thermal characterization parameter 
with units of °C/W. ΨJB of the package is based on modeling and 
calculation using a 4-layer board. The JESD51-12, Guidelines for 
Reporting and Using Electronic Package Thermal Information, 
states that thermal characterization parameters are not the same 
as thermal resistances. ΨJB measures the component power flowing 
through multiple thermal paths rather than a single path as in 
thermal resistance, θJB. Therefore, ΨJB thermal paths include 
convection from the top of the package as well as radiation from 
the package, factors that make ΨJB more useful in real-world 
applications. Maximum junction temperature (TJ) is calculated 
from the board temperature (TB) and power dissipation (PD) 
using the formula  
TJ = TB + (PD × ΨJB) 
Refer to JESD51-8 and JESD51-12 for more detailed information 
about ΨJB. 
THERMAL RESISTANCE 
θJA and ΨJB are specified for the worst-case conditions, that is, a 
device soldered in a circuit board for surface-mount packages. 
Table 4. Thermal Resistance 
Package Type θJA ΨJB Unit 
5-Lead TSOT 170 43 °C/W 
4-Ball, 0.4 mm Pitch WLCSP 260 58 °C/W 
 
ESD CAUTION 
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PIN CONFIGURATIONS AND FUNCTION DESCRIPTIONS 
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Figure 4. 5-Lead TSOT, Fixed Output Pin Configuration, ADP160/ADP162 
 
Table 5. 5-Lead TSOT Pin Function Descriptions, ADP160/ADP162 
Pin No. Mnemonic Description 
1 VIN Regulator Input Supply. Bypass VIN to GND with a 1 µF or greater capacitor. 
2 GND Ground. 
3 EN Enable Input. Drive EN high to turn on the regulator; drive EN low to turn off the regulator. For automatic startup, 
connect EN to VIN. 
4 NC No Connect. This pin is not connected internally. 
5 VOUT Regulated Output Voltage. Bypass VOUT to GND with a 1 µF or greater capacitor. 
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Figure 5. 5-Lead TSOT, Adjustable Output Pin Configuration, ADP161/ADP163 
 
Table 6. 5-Lead TSOT Pin Function Descriptions, ADP161/ADP163 
Pin No. Mnemonic Description 
1 VIN Regulator Input Supply. Bypass VIN to GND with a 1 µF or greater capacitor. 
2 GND Ground. 
3 EN Enable Input. Drive EN high to turn on the regulator; drive EN low to turn off the regulator. For automatic startup, 
connect EN to VIN. 
4 ADJ Output Voltage Adjust Pin. Connect the midpoint of the voltage divider between VOUT and GND to this pin to set 
the output voltage. 
5 VOUT Regulated Output Voltage. Bypass VOUT to GND with a 1 µF or greater capacitor. 
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Figure 6. 4-Ball WLCSP Pin Configuration, ADP160/ADP162 
 
Table 7. 4-Ball WLCSP Pin Function Descriptions, ADP160/ADP162 
Pin No. Mnemonic Description 
A1 VIN Regulator Input Supply. Bypass VIN to GND with a 1 µF or greater capacitor. 
B1 EN Enable Input. Drive EN high to turn on the regulator; drive EN low to turn off the regulator. For automatic 
startup, connect EN to VIN. 
A2 VOUT Regulated Output Voltage. Bypass VOUT to GND with a 1 µF or greater capacitor. 
B2 GND Ground. 
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TYPICAL PERFORMANCE CHARACTERISTICS 
VIN = 3.8 V, VOUT = 3.3 V, IOUT = 1 mA, CIN = COUT = 1 µF, TA = 25°C, unless otherwise noted. 
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Figure 7. Output Voltage (VOUT) vs. Junction Temperature 
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Figure 8. Output Voltage (VOUT) vs. Load Current (ILOAD) 
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Figure 9. Output Voltage (VOUT) vs. Input Voltage (VIN) 
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Figure 10. Ground Current vs. Junction Temperature 
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Figure 11. Ground Current vs. Load Current (ILOAD) 
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Figure 13. Shutdown Current vs. Temperature at Various Input Voltages 
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Figure 14. Dropout Voltage vs. Load Current (ILOAD) 
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Figure 15. Output Voltage (VOUT) vs. Input Voltage (VIN) in Dropout 
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Figure 16. Ground Current vs. Input Voltage (VIN) in Dropout 
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Figure 17. Power Supply Rejection Ratio vs. Frequency, VOUT = 1.2 V, VIN = 2.2 V 
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Figure 18. Power Supply Rejection Ratio vs. Frequency, VOUT = 2.5 V, VIN = 3.5 V 
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Figure 19. Power Supply Rejection Ratio vs. Frequency, VOUT = 3.3 V, VIN = 4.3 V 
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Figure 20. Power Supply Rejection Ratio vs. Frequency 
Various Output Voltages and Load Currents, VIN − VOUT = 1 V 
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Figure 21. Power Supply Rejection Ratio vs. Frequency 
Various Output Voltages and Load Currents, VOUT = 2.5 V, VIN = 3.0 V 
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Figure 22. Power Supply Rejection Ratio vs. Frequency 
Various Output Voltages and Load Currents, VOUT = 3.3 V, VIN = 3.8 V 
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Figure 23. Adjustable ADP161 Power Supply Rejection Ratio vs. Frequency, 
VOUT = 3.3 V, VIN = 4.3 V 
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Figure 24. Output Noise vs. Load Current and Output Voltage, 
VIN = 5 V, COUT = 1 µF 
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Figure 25. Output Noise Spectral Density, VIN = 5 V, ILOAD = 10 mA, COUT = 1 µF 
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Figure 26. Load Transient Response, CIN, COUT = 1 µF, ILOAD = 1 mA to 150 mA, 
200 ns Rise Time, CH1 = Load Current, CH2 = VOUT 
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Figure 27. Load Transient Response, CIN, COUT = 1 μF, ILOAD = 1 mA to 50 mA, 
200 ns Rise Time, CH1 = Load Current, CH2 = VOUT 
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Figure 28. Line Transient Response, VIN = 4 V to 5 V, CIN = COUT = 1 μF,  
ILOAD = 150 mA, CH1 = VIN, CH2 = VOUT 
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Figure 29. Line Transient Response, VIN = 4 V to 5 V, CIN, = 1 μF, COUT = 10 μF, 
ILOAD = 150 mA, CH1 = VIN, CH2 = VOUT 
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THEORY OF OPERATION 
The ADP16x are ultralow quiescent current, low dropout linear 
regulators that operate from 2.2 V to 5.5 V and can provide up to 
150 mA of output current. Drawing only 560 nA (typical) at no 
load and a low 42 µA of quiescent current (typical) at full load 
makes the ADP16x ideal for battery-operated portable equip-
ment. Shutdown current consumption is typically 50 nA. 
Using new innovative design techniques, the ADP16x provide 
ultralow quiescent current and superior transient performance 
for digital and RF applications. The ADP16x are also optimized 
for use with small 1 µF ceramic capacitors. 
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Figure 30. Internal Block Diagram, Fixed Output with Output Discharge Function 
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Figure 31. Internal Block Diagram, Adjustable Output with Output Discharge 
Function 
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Figure 32. Internal Block Diagram, Fixed Output with Output Discharge Function 
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Figure 33. Internal Block Diagram, Adjustable Output with Output Discharge 
Function 
Internally, the ADP16x consists of a reference, an error amplifier, a 
feedback voltage divider, and a PMOS pass transistor. Output 
current is delivered via the PMOS pass device, which is controlled 
by the error amplifier. The error amplifier compares the reference 
voltage with the feedback voltage from the output and amplifies 
the difference. If the feedback voltage is lower than the reference 
voltage, the gate of the PMOS device is pulled lower, allowing 
more current to pass and increasing the output voltage. If the 
feedback voltage is higher than the reference voltage, the gate  
of the PMOS device is pulled higher, allowing less current to pass 
and decreasing the output voltage. 
The adjustable ADP161/ADP163 have an output voltage range 
of 1.0 V to 4.2 V. The output voltage is set by the ratio of two 
external resistors, as shown in Figure 2. The device servos the 
output to maintain the voltage at the ADJ pin at 1.0 V refe-
renced to ground. The current in R1 is then equal to 1.0 V/R2, 
and the current in R1 is the current in R2 plus the ADJ pin bias 
current. The ADJ pin bias current, 10 nA at 25°C, flows through 
R1 into the ADJ pin. 
The output voltage can be calculated using the equation:  
VOUT = 1.0 V(1 + R1/R2) + (ADJI-BIAS)(R1) 
The value of R1 should be less than 200 kΩ to minimize errors in 
the output voltage caused by the ADJ pin bias current. For example, 
when R1 and R2 each equal 200 kΩ, the output voltage is 2.0 V. 
The output voltage error introduced by the ADJ pin bias current  
is 2 mV or 0.05%, assuming a typical ADJ pin bias current of 
10 nA at 25°C.  
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To minimize quiescent current in the ADP161 and ADP163 
Analog Devices, Inc., recommends using high values of 
resistance for R1 and R2. Using a value of 1 MΩ for R2 keeps 
the total, no load quiescent current below 2 µA. Note however, 
that high value of resistance introduces a small output voltage 
error. For example, assuming R1 and R2 are 1 MΩ, the output 
voltage is 2 V. Taking into account the nominal ADJ pin bias 
current of 10 nA, the output voltage error is 0.25% 
Note that in shutdown, the output is turned off and the divider 
current is zero. 
The ADP160/ADP161 also include an output discharge resistor to 
force the output voltage to zero when the LDO is disabled. This 
ensures that the output of the LDO is always in a well-defined state, 
whether it is enabled or not. The ADP162/ADP163 do not 
include the output discharge function. 
The ADP160/ADP162 are available in 15 output voltage options, 
ranging from 1.2 V to 4.2 V. The ADP16x use the EN pin to enable 
and disable the VOUT pin under normal operating conditions. 
When EN is high, VOUT turns on, and when EN is low, VOUT 
turns off. For automatic startup, EN can be tied to VIN. 
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APPLICATIONS INFORMATION 
CAPACITOR SELECTION 
Output Capacitor 
The ADP16x are designed for operation with small, space-
saving ceramic capacitors, but function with most commonly 
used capacitors as long as care is taken with regard to the 
effective series resistance (ESR) value. The ESR of the output 
capacitor affects stability of the LDO control loop. A minimum 
of 1 µF capacitance with an ESR of 1 Ω or less is recommended 
to ensure stability of the ADP16x. Transient response to 
changes in load current is also affected by output capacitance. 
Using a larger value of output capacitance improves the transient 
response of the ADP16x to large changes in load current. Figure 34 
and Figure 35 show the transient responses for output 
capacitance values of 1 µF and 10 µF, respectively. 
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Figure 34. Output Transient Response, COUT = 1 µF,  
CH1 = Load Current, CH2 = VOUT 
CH1  100mA ? CH2  200mV M200µs A  CH1      74mA
T   10.00%
1
2
T
LOAD CURRENT
VOUT
0
8
6
2
8
-0
3
3
 
Figure 35. Output Transient Response, COUT = 10 µF, 
CH1 = Load Current, CH2 = VOUT 
Input Bypass Capacitor 
Connecting a 1 µF capacitor from VIN to GND reduces the circuit 
sensitivity to the printed circuit board (PCB) layout, especially 
when long input traces or high source impedance are encountered. 
If greater than 1 µF of output capacitance is required, the input 
capacitor should be increased to match it. 
Input and Output Capacitor Properties 
Any good quality ceramic capacitors can be used with the 
ADP16x, as long as they meet the minimum capacitance and 
maximum ESR requirements. Ceramic capacitors are manufactured 
with a variety of dielectrics, each with different behavior over 
temperature and applied voltage. Capacitors must have a dielectric 
adequate to ensure the minimum capacitance over the necessary 
temperature range and dc bias conditions. X5R or X7R dielectrics 
with a voltage rating of 6.3 V or 10 V are recommended. Y5V 
and Z5U dielectrics are not recommended due to their poor 
temperature and dc bias characteristics.  
Figure 36 depicts the capacitance vs. voltage bias characteristic 
of a 0402, 1 µF, 10 V, X5R capacitor. The voltage stability of a 
capacitor is strongly influenced by the capacitor size and voltage 
rating. In general, a capacitor in a larger package or higher voltage 
rating exhibits better stability. The temperature variation of the X5R 
dielectric is about ±15% over the −40°C to +85°C temperature 
range and is not a function of package or voltage rating. 
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Figure 36. Capacitance vs. Voltage Characteristic 
Use Equation 1 to determine the worst-case capacitance accounting 
for capacitor variation over temperature, component tolerance, 
and voltage. 
CEFF = CBIAS × (1 − TEMPCO) × (1 − TOL) (1) 
where: 
CBIAS is the effective capacitance at the operating voltage. 
TEMPCO is the worst-case capacitor temperature coefficient. 
TOL is the worst-case component tolerance. 
In this example, the worst-case temperature coefficient (TEMPCO) 
over −40°C to +85°C is assumed to be 15% for an X5R dielectric. 
The tolerance of the capacitor (TOL) is assumed to be 10%, and 
CBIAS is 0.94 µF at 1.8 V, as shown in Figure 36. 
Substituting these values in Equation 1 yields 
CEFF = 0.94 μF × (1 − 0.15) × (1 − 0.1) = 0.719 µF 
Therefore, the capacitor chosen in this example meets  
the minimum capacitance requirement of the LDO over 
temperature and tolerance at the chosen output voltage. 
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To guarantee the performance of the ADP16x, it is imperative 
that the effects of dc bias, temperature, and tolerances on the 
behavior of the capacitors are evaluated for each. 
ENABLE FEATURE 
The ADP16x use the EN pin to enable and disable the VOUT 
pin under normal operating conditions. As shown in Figure 37, 
when a rising voltage on EN crosses the active threshold, VOUT 
turns on. When a falling voltage on EN crosses the inactive 
threshold, VOUT turns off. 
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Figure 37. Typical EN Pin Operation  
As shown in Figure 37, the EN pin has hysteresis built in. This 
prevents on/off oscillations that can occur due to noise on the 
EN pin as it passes through the threshold points.  
The EN pin active/inactive thresholds are derived from the VIN 
voltage. Therefore, these thresholds vary with changing input 
voltage. Figure 38 shows typical EN active/inactive thresholds 
when the input voltage varies from 2.2 V to 5.5 V. 
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Figure 38. Typical EN Pin Thresholds vs. Input Voltage  
The start-up behavior of the ADP16x is shown in Figure 39.  
The shutdown behavior of the ADP160/ADP161 is shown in 
Figure 40. 
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Figure 39. Typical Start-Up Behavior (ADP16x) 
4.5
3.5
4.0
3.0
2.5
2.0
1.5
1.0
0.5
0
0 1800600400200
1.2V
4.2V
E
N
 V
O
L
T
A
G
E
/
000
V
O
U
T
 (
V
)
TIME (µs)
EN
0
8
6
2
8
-0
3
8
COUT = 1µF
 
Figure 40. Typical Shutdown Behavior, No Load (ADP160/ADP161) 
CURRENT LIMIT AND THERMAL OVERLOAD 
PROTECTION 
The ADP16x are protected against damage due to excessive 
power dissipation by current and thermal overload protection 
circuits. The ADP16x are designed to current limit when the 
output load reaches 320 mA (typical). When the output load 
exceeds 320 mA, the output voltage is reduced to maintain a 
constant current limit. 
Thermal overload protection is included, which limits the junction 
temperature to a maximum of 150°C (typical). Under extreme 
conditions (that is, high ambient temperature and power dissipation), 
when the junction temperature starts to rise above 150°C, the 
output is turned off, reducing the output current to zero. When 
the junction temperature drops below 135°C, the output is turned 
on again and the output current is restored to its nominal value. 
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Consider the case where a hard short from OUT to ground 
occurs. At first, the ADP16x current limit so that only 320 mA 
is conducted into the short. If self-heating of the junction is 
great enough to cause its temperature to rise above 150°C, 
thermal shutdown activates, turning off the output and 
reducing the output current to zero. As the junction tempera-
ture cools and drops below 135°C, the output turns on and 
conducts 320 mA into the short, again causing the junction 
temperature to rise above 150°C. This thermal oscillation 
between 135°C and 150°C causes a current oscillation between 
320 mA and 0 mA that continues as long as the short remains  
at the output. 
Current and thermal limit protections are intended to protect 
the device against accidental overload conditions. For reliable 
operation, device power dissipation must be externally limited 
so junction temperatures do not exceed 125°C. 
THERMAL CONSIDERATIONS 
In most applications, the ADP16x do not dissipate much heat due 
to their high efficiency. However, in applications with high ambient 
temperature and high supply voltage to output voltage differential, 
the heat dissipated in the package is large enough that it can cause 
the junction temperature of the die to exceed the maximum 
junction temperature of 125°C.  
When the junction temperature exceeds 150°C, the converter enters 
thermal shutdown. It recovers only after the junction temperature 
has decreased below 135°C to prevent any permanent damage. 
Therefore, thermal analysis for the chosen application is very 
important to guarantee reliable performance over all conditions. 
The junction temperature of the die is the sum of the ambient 
temperature of the environment and the temperature rise of the 
package due to the power dissipation, as shown in Equation 2. 
To guarantee reliable operation, the junction temperature of  
the ADP16x must not exceed 125°C. To ensure the junction 
temperature stays below this maximum value, the user needs to  
be aware of the parameters that contribute to junction temperature 
changes. These parameters include ambient temperature, power 
dissipation in the power device, and thermal resistances between 
the junction and ambient air (θJA). The θJA number is dependent 
on the package assembly compounds that are used and the amount 
of copper used to solder the package GND pins to the PCB. 
Table 8 shows the typical θJA values of the 5-lead TSOT and the 
4-ball WLCSP for various PCB copper sizes. Table 9 shows the 
typical ΨJB value of the 5-lead TSOT and 4-ball WLCSP. 
Table 8. Typical θJA Values 
 θJA (°C/W) 
Copper Size (mm2) TSOT WLCSP 
01 170 260 
50 152 159 
100 146 157 
300 134 153 
500 131 151 
1 Device soldered to minimum size pin traces. 
Table 9. Typical ΨJB Values 
ΨJB (°C/W) 
TSOT WLCSP 
42.8 58.4 
The junction temperature of the ADP16x can be calculated 
from the following equation: 
TJ = TA + (PD × θJA) (2) 
where: 
TA is the ambient temperature. 
PD is the power dissipation in the die, given by 
PD = [(VIN − VOUT) × ILOAD] + (VIN × IGND) (3) 
where: 
ILOAD is the load current. 
IGND is the ground current. 
VIN and VOUT are input and output voltages, respectively. 
Power dissipation due to ground current is quite small and can be 
ignored. Therefore, the junction temperature equation simplifies to 
the following: 
TJ = TA + {[(VIN − VOUT) × ILOAD] × θJA} (4) 
As shown in Equation 4, for a given ambient temperature, input-
to-output voltage differential, and continuous load current, there 
exists a minimum copper size requirement for the PCB to ensure 
the junction temperature does not rise above 125°C. Figure 41 to 
Figure 48 show the junction temperature calculations for the 
different ambient temperatures, load currents, VIN-to-VOUT 
differentials, and areas of PCB copper. 
In the case where the board temperature is known, use the 
thermal characterization parameter, ΨJB, to estimate the junction 
temperature rise (see Figure 49 and Figure 50). Maximum 
junction temperature (TJ) is calculated from the board 
temperature (TB) and power dissipation (PD) using the  
following formula: 
TJ = TB + (PD × ΨJB) (5) 
The typical value of ΨJB is 58°C/W for the 4-ball WLCSP package 
and 43°C/W for the 5-lead TSOT package. 
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Figure 41. 500 mm2 of PCB Copper, WLCSP, TA = 25°C 
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Figure 42. 100 mm2 of PCB Copper, WLCSP, TA = 50°C 
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Figure 43. 500 mm2 of PCB Copper, WLCSP, TA = 85°C 
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Figure 44. 100 mm2 of PCB Copper, WLCSP, TA = 50°C 
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Figure 45. 500 mm2 of PCB Copper, TSOT, TA = 25°C 
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Figure 46. 100 mm2 of PCB Copper, TSOT, TA = 25°C 
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Figure 47. 500 mm2 of PCB Copper, TSOT, TA = 50°C 
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Figure 48. 100 mm2 of PCB Copper, TSOT, TA = 50°C Figure 50. TSOT, TA = 85°C 
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PCB LAYOUT CONSIDERATIONS 
Heat dissipation from the package can be improved by increasing 
the amount of copper attached to the pins of the ADP16x. However, 
as listed in Table 8, a point of diminishing returns is reached 
eventually, beyond which an increase in the copper size does 
not yield significant heat dissipation benefits. 
Place the input capacitor as close as possible to the VIN and 
GND pins. Place the output capacitor as close as possible to the 
VOUT and GND pins. Use of 0402 or 0603 size capacitors and 
resistors achieves the smallest possible footprint solution on 
boards where area is limited. 
 
Figure 49. WLCSP, TA = 85°C 
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Figure 51. Example of 5-Lead TSOT PCB Layout 
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Figure 52. Example of 4-Ball WLCSP PCB Layout 
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OUTLINE DIMENSIONS 
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Figure 53. 5-Lead Thin Small Outline Transistor Package [TSOT] 
(UJ-5) 
Dimensions shown in millimeters 
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Figure 54. 4-Ball Wafer Level Chip Scale Package [WLCSP] 
(CB-4-1) 
Dimensions shown in millimeters 
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ORDERING GUIDE 
Model1 Temperature Range Output Voltage (V) Package Description Package Option Branding 
ADP160ACBZ-1.2-R7 −40°C to +125°C 1.2 4-Ball WLCSP CB-4-1 5K 
ADP160ACBZ-1.5-R7 −40°C to +125°C 1.5 4-Ball WLCSP CB-4-1 5L 
ADP160ACBZ-1.8-R7 −40°C to +125°C 1.8 4-Ball WLCSP CB-4-1 5N 
ADP160ACBZ-2.1-R7 −40°C to +125°C 2.1 4-Ball WLCSP CB-4-1 5P 
ADP160ACBZ-2.5-R7 −40°C to +125°C 2.5 4-Ball WLCSP CB-4-1 5Q 
ADP160ACBZ-2.75-R7 −40°C to +125°C 2.75 4-Ball WLCSP CB-4-1 5R 
ADP160ACBZ-2.8-R7 −40°C to +125°C 2.8 4-Ball WLCSP CB-4-1 5S 
ADP160ACBZ-2.85-R7 −40°C to +125°C 2.85 4-Ball WLCSP CB-4-1 5T 
ADP160ACBZ-3.0-R7 −40°C to +125°C 3.0 4-Ball WLCSP CB-4-1 5U 
ADP160ACBZ-3.3-R7 −40°C to +125°C 3.3 4-Ball WLCSP CB-4-1 5V 
ADP160ACBZ-4.2-R7 −40°C to +125°C 4.2 4-Ball WLCSP CB-4-1 6U 
ADP160AUJZ-1.2-R7 −40°C to +125°C 1.2 5-Lead TSOT UJ-5 LDQ 
ADP160AUJZ-1.5-R7 −40°C to +125°C 1.5 5-Lead TSOT UJ-5 LDR 
ADP160AUJZ-1.8-R7 −40°C to +125°C 1.8 5-Lead TSOT UJ-5 LE0 
ADP160AUJZ-2.5-R7 −40°C to +125°C 2.5 5-Lead TSOT UJ-5 LFZ 
ADP160AUJZ-2.7-R7 −40°C to +125°C 2.7 5-Lead TSOT UJ-5 LJF 
ADP160AUJZ-2.8-R7 −40°C to +125°C 2.8 5-Lead TSOT UJ-5 LG0 
ADP160AUJZ-3.0-R7 −40°C to +125°C 3.0 5-Lead TSOT UJ-5 Y2U 
ADP160AUJZ-3.3-R7 −40°C to +125°C 3.3 5-Lead TSOT UJ-5 LG1 
ADP160AUJZ-4.2-R7 −40°C to +125°C 4.2 5-Lead TSOT UJ-5 LGY 
ADP161AUJZ-R7 −40°C to +125°C Adjustable 5-Lead TSOT UJ-5 LHW 
ADP162ACBZ-1.2-R7 −40°C to +125°C 1.2 4-Ball WLCSP CB-4-1 70 
ADP162ACBZ-1.8-R7 −40°C to +125°C 1.8 4-Ball WLCSP CB-4-1 71 
ADP162ACBZ-2.1-R7 −40°C to +125°C 2.1 4-Ball WLCSP CB-4-1 72 
ADP162ACBZ-2.8-R7 −40°C to +125°C 2.8 4-Ball WLCSP CB-4-1 73 
ADP162ACBZ-3.0-R7 −40°C to +125°C 3.0 4-Ball WLCSP CB-4-1 74 
ADP162ACBZ-4.2-R7 −40°C to +125°C 4.2 4-Ball WLCSP CB-4-1 75 
ADP162AUJZ-1.5-R7 −40°C to +125°C 1.5 5-Lead TSOT UJ-5 LH9 
ADP162AUJZ-2.5-R7 −40°C to +125°C 2.5 5-Lead TSOT UJ-5 LHB 
ADP162AUJZ-2.7-R7 −40°C to +125°C 2.7 5-Lead TSOT UJ-5 LJK 
ADP162AUJZ-2.8-R7 −40°C to +125°C 2.8 5-Lead TSOT UJ-5 LHC 
ADP162AUJZ-3.0-R7 −40°C to +125°C 3.0 5-Lead TSOT UJ-5 LHD 
ADP162AUJZ-3.3-R7 −40°C to +125°C 3.3 5-Lead TSOT UJ-5 LHE 
ADP162AUJZ-4.2-R7 −40°C to +125°C 4.2 5-Lead TSOT UJ-5 LHF 
ADP163AUJZ-R7 −40°C to +125°C Adjustable 5-Lead TSOT UJ-5 LHG 
ADP160UJZ-REDYKIT   Evaluation Board Kit   
ADP162UJZ-REDYKIT   Evaluation Board Kit   
ADP161UJ-EVALZ   Evaluation Board    
ADP163UJ-EVALZ   Evaluation Board    
 
1 Z = RoHS Compliant Part. 
 
